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Введение 


Фундаментальные работы В. А. Котельникова {71} по опти- 
мальным методам приема в однолучевом канале с флуктуацион- 
ным белым шумом при точно известном сигнале, а также работы 
К. Шеннона [146] по теории оптимального кодирования в каналах 
с постоянными параметрами и гауссовским шумом, выполненные 
в конце 40-х годов, дали мощный толчок развитию статистической 
теории связи !. В середине 50-х годов решены задачи, изложенные 
в [128, 87] и связанные с исследованием оптимальных методов 
приема и потенциальной помехоустойчивости в каналах е флук- 
туационным шумом, неопределенной фазой и рэлеевскими зами- 
раниями сигнала. В работах [178, 180, 51, 52] аналогичные задачи 
были решены применительно к обобщенной рэлеевской (райсов- 
ской) модели канала. Оптимальные методы приема в каналах 
с флуктуационным шумом и селективными замираниями по ча- 
стоте и времени рассматривались впервые в конце 50-х — начале 
60-х годов в работах 1179, 153, 154, 131, 47, 50, 53]. Примерно в 
это же время начинаются исследования по вопросам потенциаль- 
ной и реальной помехоустойчивости систем радиосвязи при учете 
в канале как флуктуационных, так и сосредоточенных и импульс- 
ных помех [128, 121, 54, 16, 66, 111, 8]. Из работ, посвященных 
исследованию пропускной способности непрерывных каналов с 
гауссовским шумом и со случайно меняющимися параметрами, 
следует прежде всего отметить работы [112, 113, 94, 140, 141, 138, 
128, 120]. 

В конце 50-х — начале 60-х годов начинают появляться труды, 
в которых оптимальные методы приема развиваются применитель- 
но к обработке стохастических пространственно-временных сиг- 
налов (полей), описываемых функциями распределения и корреля- 


\ В дальнейшем будем касаться аспектов этой теории, относящихся к зада- 
чам электрической связи, хотя многие из полученных результатов имеют бо- 
лее широкое приложение (вопросы радиолокации, раднонавнгации, радиоаст- 
рономии и других областей). ў А | г 
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ционными характеристикамн!. Здесь прежде всего следует отме- 
тить работы [88, 170, 75, 126, 45, 19]. 

Достаточно общая модель стохастического канала, названная 
автором общей гауссовской (четырехпараметрическая в рамках 
одномерных распределений), легла в основу исследования, осве- 
щенного в первом издании данной книги, вышедшем в 1969 г. 
Многочисленные работы как теоретического, так и эксперимен- 
тального характера, выполненные в последние годы [10, 30, 38, 56, 
59, 80, 83, 86, 88, 100, 103, 114, 171], подтверждают, что общая 
гауссовская модель обладает по сравнению с прежними моделями 
значительно большей универсальностью и пригодна для описания 
радиоканалов различных диапазонов. 

К настоящему времени стала очевидной целесообразность 
второго издания этой книги, позволившего внести в нее накопив- 
щийся новый материал и исправить ряд недостатков прежнего 
издания. К этому, в частности, стимулировали автора отзывы, 
замечания и пожелания многочисленных читателей, коллег. Всем 
им автор выражает большую благодарность. 


Во второе издание включен новый материал по стохастическим 
моделям пространственно-временных (ПВ) каналов, вопросам оп- 
тимальной обработки сигналов в таких каналах и их пропускной 
способности, анализ помехоустойчивости системы связи с учетом 
распределенных и сосредоточенных по времени, частоте и про- 
странству аддитивных помех. Включен новый материал по обра- 
ботке сигналов в каналах с межсимвольной интерференцией. 
Следует отметить, что одна из первых отечественных работ по 
этой тематике была выполнена с участием автора и опубликована 
в 1959 г. [28]. В этой работе впервые не только предложен метод 
адаптивной компенсации переходного процесса в канале на вре- 
менной основе с использованием периодического зондирования 
канала испытательным импульсом, но и намечен подход к по- 
строению оптимального приемного устройства с учетом как меж- 
символьной интерференции, так и аддитивного шума. 


Книга содержит шесть глав. В гл. | рассматриваются снстем- 
ные характеристики векторного ПВ канала, различные его моде- 
ли, характеристики сигналов и помех, а затем алгоритмы опти- 
мального приема в таких каналах и показатели качества (эф- 
фективности) систем передачи дискретных сообщений. 


Глава 2 содержит описание алгоритмов и схем поэлементной 
оптимальной и субоптимальной ПВ обработки скалярного поля 
с оценкой достоверности, сравнительной эффективности и надеж- 
ности при различных моделях однолучевого канала с учетом 
флуктуационного гауссовского шума и сосредоточенной помехи. 


' Методы переменных состояний (условных марковских процессов), фаз- 
виваемые в настоящее время применительно к обработке полей, находятся вне 
рамок книги. Автор планирует посвятить им отдельную монографию. 


4 


В гл. 3 исследуются алгоритмы и схемы оптимальной и суб- 
оптимальной ПВ обработки скалярного поля и соответствующие 
им характеристики качества при различных моделях многолуче- 
вого канала с учетом тех же помех. Анализируются как системы 
сигналов, при которых можно пренебречь межсимвольной и (или) 
внутрисимвольной интерференцией в месте приема, так и сигна- 
лы, в которых учет этой интерференции принципиально необхо- 
дим. Для каналов с межсимвольной интерференцией особое вни- 
мание уделяется последовательной двоичной системе передачи с 
испытательным импульсом и предсказанием СИИП [50, 53, 58]. 

В гл. 4 излагается общая теория разнесенного приема (пере- 
дача сообщений но параллельным каналам) при различных мо- 
делях сигнала и помех. 

Глава 5 посвящена анализу алгоритмов и схем оптимальной 
и субоптимальной обработки сигналов и соответствующих им 
характеристик качества при учете в канале как гауссовского шу- 
ма, так и негауссовской импульсной (сосредоточенной по времени) 
помехи. 


В гл. 6 определяется пропускная способность различных моде- 
лей ПВ канала. 

В книге не рассматриваются конкретные схемы аппаратуры, 
однако вопросы принципиальной осуществимости различных ре- 
шений, оценки сложности и эффективности разных методов ее 
построения не остались без внимания. Рассматриваются только 
синхронные системы передачи дискретных сообщений, представ- 
ляющие наибольший интерес ири построении современных сетей 
передачи данных, в которых для передачи любого кодового сим- 
вола отводится вполне определенное для данной системы время Т, 
а моменты смены элементов сигнала с большой точностью можно 
считать известными на приеме. Системы синхронизации (тактовой, 
цикловой и по высокой частоте) при анализе считаются идеаль- 
ными, что отражает уровень современной радиотехники. Эти во- 
просы применительно к дискретным системам радиосвязи можно 
найти в [108, 116, 145}. 

Главное внимание в книге уделяется поэлементному приему 
сигналов, поскольку он, уступая по помехоустойчивости приему 
в целом ! в каналах с памятью и при использовании источника © 
памятью (избыточности), реализуется значительно проще. Сле- 
дует подчеркнуть, что возможности поэлементиого приема в ра- 
диосвязи далеко еще не исчерпаны. В качестве помехи в основ- 
ном рассматривается аддитивный гауссовский шум, содержащий 
компоненту белого шума и сосредоточенную по спектру компонен- 
ту с заданной корреляционной функцией, характерный для подав. 
ляющего большинства каналов радиосвязи. Однако в гл. 5 ана- 
лизируются оптимальные и неоптимальные методы приема е уче- 


1 В гл. 3 анализируется оптимальный для каналов с межсимвольной ин- 
терференцией прием в целом и субоптимальный прием в целом с поэлементным 
принятнем решения. 
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том и импульсной (сосредоточенной во времени) негауссовской 
ломехи в канале. 

Проблемы кодирования в книге не рассмотрены, однако неко- 
торые вопросы эффективности кодирования при тех или иных 
моделях канала затронуты. 

При изложении материала пришлось ввести ряд новых терми- 
нов и обозначений, которые, возможно, и спорны. 

В книге отражены результаты многолетней работы автора, 
часть из которых публикуется впервые. Автор выражает призна- 
тельность рецензенту книги проф. Л. М. Финку за ряд ценных 
замечаний, способствующих улучшению книги, а также доц. 
Б. И. Николаеву, В. А. Сойферу, С. М. Широкову, инженерам 
В. Г. Карташевскому и А. Ю. Шерману за помощь при подготовке 
рукописи. 

Замечания и пожелания по кииге просьба направлять по ад- 
ресу: 101000, Москва, Главпочтамт, а/я № 693, издательство «Ра- 
ДИО и связь». 


Глава 1 


Модели систем передачи сообщений, 
алгоритмы приема и оценка качества 


1.1. Обобщенная модель системы передачи дискретных сообщений 


Основные преобразования сигналов при передаче дискретных 
сообщений от некоторого источника И к получателю Л (в одном 
направлении) в общем случае можно описать рассматриваемой 
ниже совокупностью операторов, которой соответствует обобщен- 
ная структурная схема рис. 1.1. При использовании в качестве 
носителя информации волновых, в частности электромагнитных, 
полей оператор передатчика Рпер: А» ({, г) характеризует ото- 
бражение множества А={а», Ае1, К} сообщений (символов) 
дискретного источника И на множество реализаций излучаемого 
ПВ сигнала $ (6, г) = {$(Ё, г)}. Такой ПВ сигнал (поле) представ- 
ляет собой функцию (вообще говоря, векторную) ! времени # и про- 
странственных координат точки наблюдения г= (ги, Го, 7з). Здесь 
и далее векторы выделены жирным шрифтом, а на структурных 
схемах ПВ сигналы, в отличие от обычных «временных», обозна- 
чены двойными стрелками. Векторное поле $([, г) удобно пред- 
ставлять в ортогопальном базисе: 


5(/, г) - $1(Ь г)е, 


где ё — орты разложения (/= 1, 2, ..., 2); &( г) — [-я скаляр- 
ная компонента поля. 


Заметим, что обычио используемые на практике передающие 
антенны, а также неодцородности канала, рассматриваемые как 


! Приведенная структурная схема справедлива для систем связи, исполь- 
зующих поля любой физической природы, и с незначительными изменениями 
может быть распространена также на системы локации, измерения, идентифи- 
кации и т. п. В случас электромагнитных волн векторный характер магнитной 
и элоктричсской составляющих поля обусловлен явлением поляризации, а так- 
же особенностями передачи и приема сигналов (см. гл. 4). Мапиитная и элект- 
рическая составляющие поля, как известио, несут одпу и ту же информацию, 
поэтому для сс извлечения можно использовать какую-либо из этих состав- 
ляющих, которая в дальнейшем обозначается как 5(#, г) па перодаче и и(і, ғ) 
на приеме. Каждый ‘из сигналов зависит от передаваемого сообщения дһ и дру- 
гих параметров, однако здесь и в дальнейшем, где это возможно, для упроще- 
ния запион в обозначении сигналов это не отражено. 


т 


вторичные источники излучения волн, создают в области распо: 
ложения приемной антенны (дальней зоне) ! такие поля, для ко- 
торых при надлежащем выборе системы координат можно счи- 
тать, что лишь одна или две компоненты 5; (і, г) отличны от нуля 
(поперечное поле). 


шь). 


Рис. 1.1 Рис. 1.2 


Оператор среды распространения (среды между пунктами 
передачи и приема} Е,р:5 (2, г)-—2(Ь г) характеризует преобра- 
зование лоля $ (і, г) в реализацию принимаемого (анализируемого 
в месте приема) поля 2(Ё, г). Этот оператор учитывает как свой- 
ства среды распространения для передаваемых сигналов, так и 
наличие шумов в канале и, следовательно, является стохастиче- 
ским. Преобразование $ (2, г) в 2(Ё, г) в большинстве задач связи, 
локации, обработки полей можно представить (рис. 1.2) в виде 


2(6, г) =и(Ь г) +п(ё, г), (1.1) 
где и(1 г) — поле полезного сигнала в месте приема, связанное 
с 5(4, г) посредством некоторого линейного оператора 2: 


и г) =. [5 (6, г)], 
а п(і, г) — аддитивное-шумовое поле в месте приема, вообще 
говоря, коррелированное с и(—, г). На рис. 1.2 С — блок сумми- 
рования. 

Оператор приемника Ешь: 2(Ё, г)-+А характеризует преобра- 
зование реализаций принимаемого поля 2(1, г) в решения на вы- 
ходе приемника йь= А (или в оценки переданных сообщений). 
В целом рассматриваемая система передачи описывается опера- 
тором 
ЕД = РирРерРнер, 
связывающим сообщения, поступающие получателю, с первона- 
чальными сообщениями, выданными источником. 

В распространенных на практике системах связи и обработки 
сигналов сами операторы передатчика и приемника Ёъер, Ёър 
обычно представляются в виде произведения более простых опе- 
раторов, соответствующих отдельным блокам системы (рис. 1,3). 


\ В системах ближней локации анализируемое поле может и не удовлет- 
ворять условиям дальней зоны и, в частности, приходящие волны нельзя счи- 
тать плоскими. 
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Непрерывный бременной канал 


нализируемый ПВ ханал 


Рис. 1.3 


Оператор кодирования Ед: А-В характеризует преобразова- 
ние реализаций сообщений источника аһєА в совокупность сим- 
волов кода Вһ= {0:, һ}, 0, т—1 (т — основание кода на пере- 
даче, В= {В,}). 

Если элементарные кодовые символы Ё;,һ, соответствующие 
сообщению аһ, передаются по линии последовательно во времени, 
модулируя соответствующими им элементарными сигналами об- 
щую несущую по тому или иному параметру, систему называют 
последовательной или одночастотной [37, 58, 95]. Если же эле- 
ментарные кодовые символы, соответствющие одному сообщению, 
передаются по линии параллельно во времени, систему называют 
параллельной или многочастотной {37, 58, 95). Разумеется, могут 
быть случаи комбинированного (последовательно-параллельного) 
построения системы передачи. 

Оператор модуляции Рмод: В—$({) описывает преобразование 
символов 6,» в соответствующие им реализации сигнала 8(#); 
преобразователь сигнал — поле (ПСП) осуществляет преобразо- 
вание сигналов $ (#) в лоля $ (1, г), т. е. реализует некоторый опе- 
ратор Рипе :$(-—5$(& г). В ходе преобразования сигнал — поле 
на передающей стороне можно осуществить независимую модуля- 
цию отдельных поляризационных компонент, которую возможно 
использовать для организации многоканальной связи с разделе- 
нием независимых источников по поляризационным свойствам или 
для повышения верности передачи сообщений одного источника 
[31, 99, 106]. 

Преобразователь поле — сигнал (ППС) — ему соответствует 
оператор Ғүпс:2({, г)->7(Р) — осуществляет преобразование 

ГА 


принимаемого поля 2(/, г) в сигнал 2(1) = У 21(0)е, т. е. про- 
= 


странственную обработку. Оператор демодуляции Едем: 2(—В 
характеризует преобразование сигнала 2(1) в совокупность оце- 
нок кодовых символов {5{, һ}, а оператор декодирования Едек: В-= 


—А — преобразование совокупности символов {#:һ} в оценку 
кодовой комбинации (сообщения) дһ. При приеме в целом [128], 
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привлекающем в последнее время много внимания не только тео- 
ретиков, но и практиков, лоследовательность операторов Едем, 
Елек реализуется одной схемой, соответствующей единому опера- 


тору Е= РдекРдем : 2 (0) А. 

При решении задач статистической теории связи для самых 
различных диапазонов волн под непрерывным временным кана- 
лом чаще всего понимают всю часть системы передачи информа- 
мии от входа алтейиы передатчика до выхода антенны приемника 
[см. рис. 1.3, участок между точками с сигналами 5(/) и 2(1]- 
Используемые при этом разновидности моделей каналов можно 
отнести к категории пространственно-сосредоточенных или вре- 
менных моделей. Такие модели позволяют ставить задачу поиска 
оптимальных (с точки зрения эффективности системы) методов 
преобразования сообщения в передаваемый сигнал $(1) и прини- 
маемого сигнала 2({!) в сообщение при заданном временном ка- 
нале. 

В настоящее время широко распространяются методы олти- 
мальной и субоптимальной обработки ПВ сигналов (полей) в 
различных диапазонах радиоволн (оптическом, УКВ, КВ, средне- 
и длинноволновом), а также в форме акустических и других ко- 
лебаний. 


Можно ввести в рассмотрение ПВ модель канала (см. рис. 1.1), 
связывающую поле на выходе антенны передатчика $ (, г) и вхо- 
де антенны приемника 2 (4, г), и ставить задачу оптимизации всех 
устройств преобразования сообщения в передаваемый сигнал и его 
обратного преобразования в сообщение в месте приема, включая 
и построение оптимальных приемных и передающих антенн. Од- 
нако решение такой задачи встречает значительные трудности. 
Будем считать, что передающая антенна задана и включена в с0- 
стаз пламируемато ЦВ кацела м, следовачельно, его входной сиг- 
нал $ ({) чисто временной (сосредоточен в пространстве), а выход- 
ной 2( г) — пространственно-временной [ см. рис. 1.3, канал 
между точками 5 ({) и 2(#, г)]. На базе такой модели можно 
ставить задачу оптимизации устройств формирования передавае- 
мого сигнала и пространственно-временной обработки принимае- 
мого поля с целью вынесения решения о содержащемся в нем со- 
общении. Е 


Подчеркнем, что на базе приведенных моделей можно рассмот- 
реть и передачу аналоговой информации по каналу дискретными 
методами, если на передающей стороне до кодера в состав этих 
моделей ввести аналого-цифровой преобразователь, а на приеме 
за декодером — цифроаналоговый преобразователь [22, 93]. 


1.2. Системные характеристики векторных ПВ каналов 


Считая анализируемый ПВ канал линейной стохастической 
системой с переменными параметрми, его можно описать различ- 
ными системными характеристиками [42, 47, 59, 114, 167]. Исполь- 


ю 


зуя лучевые представления принимаемого поля [17, 1281 введем в 
рассмотрение векторную системную характеристику! Н (= (ВБ 
г, 6)), называемую передаточной функцией канала, — отклик 
канала на комплексное воздействие 
500) =е 277, іс (—оо, +оо), 

(1.2) 
пришедший в точку г с направле- 
ния 0— (0, ф), определяемого уг- 
лом места Ө и азимутом ф — сфе- 
рическими координатами (рис. 1.4). 
Здесь и далее будем использовать 
общий векторный аргумент #= (2, 
Р, т, 0), где г= (х, у, 2), а 0= 
— (9, Ф). 


Рис. 1.4 


Для дальнейшего анализа заметим, что единичный вектор 
Го (9), соответствующий углу прихода Ө (см. рис. 1.4), который 
в дальнейшем считается безразмерным, в декартовой системе ко- 
ординат может быть представлен в виде 


го(@) = хозіп Ө соѕ ф - ус 11 Ө $т ф-+ 25 с0$ 0. 
Здесь хо, ус, 20 — орты системы координат. Имея в виду, что 
Г=хох + Уи 202 


для разности хода лучей плоской волны, попадающих соответ- 
ственно в точки г=0 и г, можно записать выражение 


Аг= (г, го(0)) =х 11 Өсоѕф+узіп Ө зп ф- 250$ 6. (1.3) 


Поскольку любая реальная приемная антенна имеет конечную раз- 
решающую способность по углам прихода сигнала, будем считать, 
что характеристика Н (#) (как и другие системные характеристи- 
ки, рассматриваемые ниже) определяет передаточную функцию 
канала для пучка лучей (будем их также называть подлучами), 
попадающих в точку приема г с направлений, группирующихся 
по углам Ө, ф. Этот пучок лучей (подлучей) будем также назы- 
вать лучом. Введенная характеристика — это передаточная функ- 
ция ПВ канала по одному лучу. Введем также интегральную ле- 
редаточную функцию канала НБ г) = ј Н (2, Р. т, 8) 46, учи- 
аи 

тывающую суммарный эффект приема по всем возможным углам 
прихода. Здесь 9.н — область анализа поля по углам прихода 
сигнала. 

Если в точку г приходят лучи с дискретных направлений, то 
будем говорить о модели с дискретной многолучевостью. 


1 Комплексиыс величины обозначаются точками сверху. 
И 


В этом мА " 


НЕЮ = ани. ћ т, 0)5(0—60,) 20 


Фан 


м. 
= Н (2, р, г, в,)= Хн (г), (1.4) 


где № — число лучей. 


Если Н(2, р г, 8) допускает представление в виде суммы не- 
прерывной и решетчатых функций по аргументу 6, можно гово- 
рить о канале, где сочетается дискретная и непрерывная много- 


лучевость. Комплексную функцию Н (= (Ё р, г)) можно предста- 
вить в виде 


. і, ГА 
Н (0) = 800) +110 = 5 НКбе= р пе" 9 е, (1.5) 


где у, (4), Ф( — модуль и аргумент передаточной функции для 
1-й скалярной (в частности, поляризационной) компоненты; & (1) = 
= (0) соѕф (ё); 1 (Е) = ү (1) ѕіпф (#) — квадратурные компоненты 
передаточной фиаи которые являются соответственно четной и 
нечетной функциями частоты /. 

Здесь и в дальнейшем, если обозначение системной характе- 
ристики или поля сигнала и шума набрано обычным (нежирным) 
шрифтом и не имеет специального индекса, это будет означать, 
что речь идет о любой скалярной компоненте поля. Для большин- 
ства реальных радиоканалов квадратурные компоненты + (2), п(#) 
являются медленно меняющимися (по сравнению с соѕооѓ, Фо — 
средняя частота спектра сигнала) функциями времени. 

Вводя различные преобразования (Фурье, Френеля и другие) 
по тем или иным аргументам можно кроме передаточной функ- 


ции канала ввести еще целый ряд системных характеристик [47, 
59]. В частности, 


Е(.0= ГИ, бе] (1.6) 


— импульсная характеристика канала (отклик канала в точке г 
в момент времени { на д-импульс, поданный на вход канала в 
момент времени #—Ё); 


К о 
О (у, $) = Је ѕ)е-! 271, з= (Е; г) (1.7) 
— характеристика, определяющая спектр отклика канала в точке 
г на 6-импульс, поданный ко входу в момент {—Ё (где у — ча- 
стота). 


1.3. Модели детерминированных векторных ПВ каналов 


Введенные системные характеристики позволяют установить 
связь между сигналом (полем) на выходе линейного векторного 
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канала и произвольным сигналом $(1) на его входе. Приведем 
несколько таких соотношений: 


иб, т) = Ве Н(, | г) 5 (ег 2а}, (1.8) 
0 
где $(}) — спектр по Фурье входного сигнала $(#); 
и (Е, г) = е В г) 5—2) 45; (1.9) 
0 
чт) ГОС, у, г)з (1—5) е зева. (1.10) 
0 оо 


Следует обратить внимание на то, что интегрирование в (1.8) по 
| ведется от нуля, поскольку на входе канала вместо действи- 
тельного сигнала $(#!) предполагается комплексный (аналитиче- 
ский) сигнал 


800) = 500) +150) =А, (де, (1.11) 
где 5(1) — преобразование Гильберта от $(#) [78, 128, 132]; А. (Е) = 
= Аз (1) еФ — комплексная огибающая сигнала; өо — средняя 


круговая частота его спектра (частота несущей); интегрирование 
в (1.9), (1.10) по & ведется от нуля с учетом физической реали- 
зуемости канала (отклик на выходе не может появиться раньше 
воздействия на входе). 

Согласно модели (1.8) канал можно рассматривать как непре- 
рывный набор параллельных фильтров с передаточными харак- 
теристиками Н(Ё, | г). Модель (1.9) позволяет трактовать канал 
как среду распространения с непрерывной многопутевостью (мно- 
голучевостью), причем пути различаются временными сдвигами & 
и в каждом пути сигнал получает изменения, определяемые функ- 
цией р (і, 5, г). 

Согласно модели (1.10) канал можно рассматривать как среду 
распространения с непрерывной многопутевостью, причем пути 
различаются временными сдвигами & и допплеровскими сдвигами 
у. Каждый путь характеризуется коэффициентом передачи О (Ё, 
у, г). Разлагая системные характеристики в ряды по тому или 
иному базису, можно исходя из (1.8) — (1.10) построить различ- 
ные дискретные (а также дискретно-непрерывные) модели поля 
[47, 114, 128]. 

Обработка принимаемого поля и(Ё, г) с целью извлечения из 
него информации на практике осуществляется в конечной об- 
ласти 


А = [0, Та] Х [0, Е] ХА, (1.12) 


где Т. = Т+АЁлах — длина временного интервала анализа поля 
в месте приема; Т — длительность элемента передаваемого сиг- 
нала; ЛЁһах — интервал рассеяния сигнала во времени (память 
канала), обусловленного в реальных каналах неидеальностью ча- 
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стотных характеристик или отличием импульсной характеристики 
от дельта-функции (например, из-за многолучевого распростра- 
нения волн, нелинейности фазочастотной характеристики и т. д.); 
РЕ, = Е +Лһһах — длина частотного интервала анализа поля в ме- 
сте приема; РГ — полоса частот передаваемого сигнала; Ара» — 
интервал рассеяния сигнала по частоте, обусловленный изменени- 
ем параметров канала во времени или взаимным перемещением 
областей формирования и приема сигнала; А — область анализа 
принимаемого поля в пространстве, определяемая в декартовой 
системе координат равенством !: 
У: Ж. У. У, Т. 
о ар-ар ә 


Память канала Л&һах часто может существенио превышать 
Длительность элементарных сигналов Т (при скоростной после- 
довательной передаче информации короткими посылками или 
использовании одночастотных (последовательных) модемов 
[37, 58]), что при отсутствии защитных временных интервалов и 
использовании сигналов с малой базой В. =2Р‹Тс‹=2 порождает 
явление межсимвольной интерференции [37, 40, 49, 53, 58, 77, 84, 90, 
102, 118]. 

Для большинства каналов связи и локации интервал частот- 
ного рассеяния Аја Г. 

Важной характеристикой канала является фактор частотно- 
временибго рассеяния К=АёмахАРнах. Каналы, удовлетворяющие 
условию К<1, называются каналами первого рода, а прочие ка- 
налы — каналами второго рода [113, 128], Представляющие ос- 
новной интерес для радиосвязи каналы относятся к каналам пер- 
вого рода [32, 128]. Так, для каналов дальней проводной связи 
с большим числом переприемов АЁтах<15-10-3 с, Ара = 10-3 
= 10-4 Гц, К 15. 10-$-—15.10-7. Для декаметровых радиоканалов 
с многократным отражением волн от ионосферы Аёжах достигает 
значений 3. 10-3 с, в то время как Аах, характеризующее ско- 
рость замираний, в обычных условиях не превышает 5 Гц (= 
220,2 с), так что К=15:10-3. В радиоканалах с тропосферным 
рассеянием К=10-—*, а в каналах с ионосферным рассеянием 
Кл 10-3. В условиях магнитных бурь скорость замираний в де- 
каметровом канале резко возрастает и фактор рассеяния К бли- 
зок к 1. Каналами второго рода в некоторых случаях оказываются 
гидроакустические ультразвуковые каналы. 

Согласно терминологии [128] память канала называют «корот- 
кой», если ЛЁһах<« Т, и «длинной», если? АЁшах = Г. 


! Эта область не обязательно являстся односвязной. Антенная система, 
папример, может состоять из двух и болсе антенн, разнесенных в пространст- 
ве. На практике наибольшее распространение в различных диапазонах волн 
получили линейные (одномерные) и плоские (двумерные) антсниы, которые мо- 
гут содержать, в частности, дискретный пабор элементов (антенные решстки) 
или иметь непрерывный раскрыв [5, 11, 126]. 

2 Знак > означает в кннге «одного порядка или больше». 
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С учетом (1.8) и (1.4) для многолучевой детерминированной 
модели канала при передаче узкополосного сигнала! 


5(1) = Кез (1) = Ке[А, (2) ео, 017, (1.14) 
принимаемое поле по каждой скалярной компоненте можно пред- 
ставить в виде 


м ә 12200, т, (ФА Фа (1, г, Өр) – 2л 
и (г) = Ў Ке (їо) Нол (6 е |2 (т. го (@ь)) + Ар (1, г, Вр) ДЕ 
в=1 К) 


хат (ёта), (1.15) 
где 


Нол = (Ь ре 


— передаточная функция канала для сигнала #-го луча, посту- 
пившего в точку г=0, имеющая модуль түһ (#, Г) и начальную фазу 
ФА (Ь |); тһ среднее время задержки огибающей? сигнала, при- 
шедшего в точку г= 0; 


— [Фр (2. Р отр (1.16) 


І, Тель, Т+ть], 
А (ть) = 
А А ГЕ [, Т+л], 
— индикаторная (срезающая) функция; 21 (г, го(0,)) — фа- 
0 


зовый сдвиг несущей для #-го луча в точке г по отношению к на- 
чалу координат при плоском волновом фронте сигнала, поступив- 
шего с направления 6; Аһ (4, г, Ө) — фазовый сдвиг, учиты- 
вающий кривизну фронта волны А-го луча в точке г. 

В практических приложениях в многолучевой модели (1.15) 
можно считать, что уд (Ь реа “2 =у (реа, т. е. нет зави- 
симссти от частоты. Тогда 


м 
и(і, тг) = Д Кей, (2, г) = 


1 [выо+ И (ғ, ғ (Өр) АФА( г, ө] 


= $ Вен (0-е . (1.17) 


Если Афл(Ё г, Өһ) = Афа (г, 0%), т. е. фазовый сдвиг, учитываю- 
щий кривизну фронта волны не зависит от времени (или кривиз- 
ной фронта волны можно пренебречь Аф»=0), то йк(Ь г) = 
=, (Крат (г), где 01.00) ра (0) $ (-—та)е е, ай, (г) = 
(ғ, ть) 105) АФ (г. Вх) ] 


' Когда выполняется условие Г«}. Этому условию удовлетворяет боль- 
шннство систем радносвязи, радиолокации и другие. В дальнейшем считаем, 
что поле сигнала всегда удовлетворяют этому условию. 

2 Эти величины практически можно считать неизменными в пределах сеан- 
са радиосвязи. 
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В этом случае принимаемое поле по отдельным лучам факто- 


ризуется по временной и пространственной переменным. Это яв-’ 


ляется необходимым условием, при котором оптимальная обра- 
ботка поля (см. $ 2.1) может производиться раздельно по про- 
странству и времени. 

Если параметры канала неизменны во времени (на интервале 
анализа), из (1.17) получаем 


эл 
М —1 | ФА —— (с, го -АФр (г, 
иь г) = Ут» Ве $ (-т»)е ее обочине өю]. (1.18) 


Детерминированные многолучевые модели (1.15), (1.17), (1.18) 
удовлетворительно описывают полезные сигналы во многих на- 
правляющих системах (кабелях, волноводах и т. п.), в различ- 
ных радиоканалах с достаточно медленными неизбирательными 
замираниями, при которых можно надежно измерить и предска- 
зать характеристики канала. Память канала в этих моделях опре- 
деляется макеамалрным временем взаимного запаздывания лу- 


чей ДЕ, „ах = Атпах= Е а? |а|. Однолучевые детерминированные 


модели (1.15), (1.17), ‘а. 18) (№=1) удовлетворительно описы- 
вают полезные сигналы в проводных линиях, а также некоторых 
радиоканалах. 


1.4. Параллельно-последовательные механизмы 
случайного распространения волн в ПВ каналах 


Как показывает опыт, подавляющее большинство реальных 
волновых каналов, передающих информацию, являются случай- 
ными (стохастическими), т. е. представляют собой среды со слу- 
чайными неоднородностями. Следовательно, на системные харак- 
теристики, описывающие такой канал, следует смотреть как на 
случайные поля [107], характеризуемые той или иной вероятност- 
ной моделью. Круг вопросов, связанных с решением задач рас- 
пространения волн при наличии статистических неоднородностей 
среды, представляет собой важный для практики раздел теории 
распространения волн. Сюда относятся рассеяние радиоволн в 
тропосфере и ионосфере, рассеяние оптических волн, сверхдаль- 
нее распространение УКВ, отражение радиоволн от морской по- 
верхности и неровной поверхности суши, отражение электромаг- 
нитных и оптических волн от искусственных объектов сложной 
формы (летательных аппаратов}, рассеяние акустических волн в 
море и т. д. К настоящему времени теория распространения волн 
в средах со случайными неоднородностями достаточно хорошо 
развита [2, 7, 10, 35, 36, 38, 45, 65, 100, 101, 103, 107, 117, 144, 
1701. 

Статистика различных физических полей накапливается в ре- 
зультате их непосредственных измерений и различного рода моде- 
лирования [30, 35, 38, 45, 66—68, 80, 81, 83, 86, 109, 137, 157, 158, 
16 


169]. Она выявляется также при строгом или приближенном ре 
шенин различных стохастических электродинамических задач 
[10, 38, 65, 100, 103, 107, 117, 151, 152, 170]. 

При исследовании волновых каналов со случайными неодно- 
родностями (с рассеянием) большое распространение получил 
феноменологический подход к задаче распространения волн, ос- 
нованный на лучевых представлениях. Последние основаны на 
том опытно установленном факте, что в формировании рассеянного 
поля в месте приема основную роль играют так называемые «све- 
тящиеся» или «горячие» пятна [17], занимающие относительно 
малую часть рассеивающей поверхности (объема) рассеивателя 
(рис. 1.5). Принимаемое поле в каждой точке приемной антенны 


Е 
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может формироваться не только двумя, но и ббльшим числом 
разнесенных в пространстве областей рассеяния. В принципе 
число областей (точек) формирования принимаемого поля может 
быть и несчетным, что соответствует модели непрерывной много- 
лучевости. 

Следует подчеркнуть, что в подавляющем большинстве кана- 
лов радиосвязи «лучи», приходящие в точку приема от «горячих» 
пятен сильно разнесенных в пространстве рассеивателей (напри- 
мер, в КВ канале это сигналы, отраженные соответственно от 
слоев Е и Б, или сигналы, пришедшие в место приема после одно- 
и двукратного отражения от ионосферы; в УКВ канале это, на- 
пример, сигналы, пришедшие в точку приема соответственно после 
отражения от неоднородности атмосферы и поверхности земли), 
имеют взаимные запаздывания (временные задержки) Ат, соиз- 
меримые с 1/Ғ или даже превосходящие эти величины. Это озна- 
чает, что взаимные фазовые сдвиги частотных компонент прини- 
маемого сигнала 


2лРАт= Аф= 2л, (1.19) 
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что обусловливает селективные (избирательные по частоте) зами- 
рания сигнала (см. $ 1.6). 

Составляющие же сигнала в пределах одного «луча» (сфор- 
мированные «горячими» пятнами некоторой пространственно-со- 
средоточенной области рассеяния) имеют для большинства си- 
стем радиосвязи, как правило, взаимные запаздывания, удовле- 
творяющие условию Ат« 1/Ғ. Это означает, что в пределах одного 
«луча» взаимные фазовые сдвиги частотных компонент прини- 
маемого сигнала 2лРАт=Аф«2л, что обусловливает неселектив- 
ные по частоте замирания сигнала. 


Если рассеивающая поверхность (объем) песколько изменяет 
во времени свою ориентацию или (и) форму, светящиеся пятна 
начинают перемещаться и меняют свою интенсивность. Происхо- 
ждение светящихся пятен согласуется с понятиями геометрической 
оптики, согласно которой падающая на тело волна представляет 
собой пучок лучей. Каждый из лучей, отражаясь (рассеиваясь) 
от соответствующей точки (площади), образует пучок отражен- 
ных лучей. Такой пучок в дальней зоне (месте расположения 
приемной антенны) может в большинстве задач радиосвязи рас- 
сматриваться как плоская волна. 

Если луч, прежде чем попасть в область приема, претерпе- 
вает более одного отражения, то имеет место так называемое 
многократное рассеяние !. Однако во многих случаях может счи- 
таться справедливым борновское приближение [107, 170], прене- 
брегающее эффектом многократного рассеяния. Можно говорить 
о том, что при однократном рассеянии имеет место модель чисто 
параллельного распространения волн, а при многократном — 
модель параллельно-последовательного распространения. 

Для обсуждения вероятностного описания поля в месте при- 
емя при чисто параллельном и параллельно-последовательном 
распространении радиоволн рассмотрим «однолучевой» отклик 
канала на воздействие 5({) =созю! [это реальная часть аналити- 
ческого сигнала (1.2)] 


и (6, г) = Ке[н (і, Ё, г) о] = Ве [А (еә) =&(05(0)—1 (0 5(0 
=$ (1) соѕ «Ёп (#) зіп оі = (А: (1) соз[оЁ ФЕ ]}, = (0, г), (1.20) 


где АП = (0) +11(0) — комплексная огибающая принимаемого 
сигнала; А =И 22:00) +1206, Ф: (0) = атс 0. — соответ- 
+ 


ственно огибающая и начальная фаза для определенной скаляр- 
ной компоненты принимаемого в точке г сигнала (луча). Запись 
(1.20) остается справедливой и при передаче произвольного узко- 
полосного сигнала, когда комплексную огибающую в месте при- 


ема можно принять А (0 =4.(/) Н (6). 


! В принципе при этом для отдельного луча в месте приема могут выпол- 
няться условия (1.19) и, следовательно, проявляться сслективныс по частоте 
замирания. 
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Рассмотрим сначала модель чисто параллельного распростра- 
нения (однократного рассеяния). Число «светящихся» пятен 0б- 
ласти рассеяния № ({), образующих «луч» в месте приема, для 
каналов, которые представляют наибольший практический инте- 
рес, весьма велико в самых различных диапазонах волн [47, 128]. 
Вклад отдельных слагаемых в суммарный процесс («луч») очень 
мал, что вместе с предположением о слабой зависимости отдель- 
ных слагаемых при однократном рассеянии в канале позволяет 
использовать центральную предельную теорему теории вероятно- 
стей [82] и считать поле 


$ м). 
НОЕ = У н, (0), (1.91) 


а вместе с ним и поле (1.20) гауссовыми!. Гауссовскую модель 
поля Н (1) с произвольными корреляционными характеристиками 
и математическими ожиданиями квадратурных компонент будем 
называть общей гауссовской, а в рамках одномерных распреде- 
лений амплитуд — четырехпараметрической (см. ниже}. 
Отметим, что если поле Н (+) является стационарным (в широ- 
ком смысле) во времени?, то поле и(Ё г) (1.20), вообще говоря, 
таковым не является. Для стационарности последнего требуются 
помимо некоррелированности & (1) и 1(#) дополнительные условия: 


равенство нулю математического ожидания Н(Ё, +} и равенство 
корреляционных функций Е(& #) и 1(& @ по переменной # при 
фиксированных параметрах += (р, г). 

Значительно сложнее, чем при чисто параллельном распро- 
странении воли, обстоит дело в случае параллельно-последова- 
тельного распространения. В этом направлении имеются хотя и 
достаточно многочисленные, но пока еще неполные теоретические 
исследования [45, 81, 107, 117] и не слишком обширные экспери- 
ментальные данные. Многократное рассеяние встречается при 
передаче сигналов по многоскачковым декаметровым трассам 
[2, 198]. | 

Суждения о статистике поля при чисто последовательном 
распространении волны (М-кратное рассеяние) можно составить, 
исследуя характеристику? 


| М, 

н(0= НН, (9, (1.22) 
ПЕ 

т. е. трактуя отдельные рассеиватели как последовательно вклю- 

чаемые фильтры с переменными параметрами. 


' Гауссовыми будут и поля, определяющие и иные системные характерис- 
тики, введенные выше [см., например, соотношения (1.6), (1.7)]. 

Е Скалярные компоненты стационарны и стационарно связаны. 

з При последовательном объединении линейных фильтров < переменными 
параметрами и передаточными функциями /, (#) результирующая характеристи- 
ка определяется их произведением в предположении медленности изменений 
параметров фильтров, что представляет основной практический интерес. 
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Модель параллельно-последовательного распространения, в 
частности, определяется характеристикой 
м МО 
н(0= У П В». (1.23) 


В более общем случае результирующая характеристика при 
параллельно-последовательном распространении волн определяет- 
ся более сложной композицией характеристик (1.23) при различ- 
ных значениях № и М». 

Для общей ситуации параллельно-последовательного распро- 
странения предположение о том, что число рассеивателей № ве- 
лико, еще недостаточно для утверждения о справедливости гаус- 
совской модели, поскольку в этом случае ҳарактер распределе- 
вия не в меньшей степени зависит от корреляции отдельных сла- 
гаемых, вызванных многократным рассеянием. 


1.5. Одномерная вероятностная модель канала 
< параллельно-последовательным распространением 


Для задач оптимальной и субоптимальной обработки полей, 
рассматриваемых в данной работе, требуется знание прежде все- 
го одномерного распределения поля (в заданном сечении {1} и его 
корреляционных характеристик. 


Приступая к изучению одномерного распределения модуля 
(амплитуды) н аргумента (фазы) скалярной компоненты комп- 
лексного гауссовского поля (1.21) в заданном сечении Ё, запи- 
шем сначала выражение для совместной плотности двух гауссов- 
ских квадратурных компонент & (#), (+). Величины Ё, п, вообще 
говоря, имеют различные дисперсии 9?1526?› и коэффициент вза- 
имной корреляции г>=0. Однако можно поворотом системы коор- 
динат (линейным преобразованием) на угол фо 1-агсів 9г — 6198 _ 

92; — 0, 
перейти к двум некоррелированным! (здесь также независимым) 
нормальным величинам х, и [27] с совместной плотностью вероят- 
ности 


И 0 1 1] ота Чи" |, (1.24) 
х Чу А 


202 26% 


где т.(0, т,(® — математические ожидания ортогональных 
компонент Я ({) в новой системе координат, которую для опре- 
деленности будем обозначать (х, и); 92.({), 0?,(+) — дисперсии 


* При некоторых ограничениях, накладываемых на автокорреляционные и 
взаимокорреляционные функции полей Е) и п(, можно поворотом системы 
координат перейти к некоррелированным во всех сечениях „(некогерентным) по- 
лям (0 и у(ї). Это обобщает результат работы [55]. 

2 Для экономии символов в книге везде случайные величины и. аргументы 
их функций распределения обозначаются одинаково. 
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# 


ортогональных компонент А (+) в системе (х, у), определяемые: 
равенством 


20%, 0°, (1 — ,3) 
(0° + о) 1 Г (Г 19 402, 02, Каз, - о.) ] 


Следует подчеркнуть, что о?, = о?у, если только 02 = 025 и г=0.. 
Поворот системы координат на произвольный угол не меняет рас- 
пределения амплитуды ү=|#|. Поправку же к распределению- 
фазы, отсчитываемой в двух системах координат, при необходи-` 
мости всегда можно учесть. 

С учетом (1.24) одномерное распределение амплитуды [модуля: 
передаточной функции тў(#)] можно определить формулой 


2л 2 Я 2 
т, Гохо — бево тай_ бте тыу к 
100 2л 050, | ёхр | 202. 202, Чер 


02у 


(1.95) 


Это распределение зависит от четырех параметров: т,, о2,, Ту, 
02; — и поэтому названо автором четырехпараметрическим. 
Разлагая подынтегральную функцию в (1.25) в те или иные- 
ряды и выполнив интегрирование, можно получить различные 
представления для четырехпараметрического распределения ам-- 
плитуды. 
Так, используя соотношения [29] 


х хо 1 
еен у Н (а), 
8—0 


где Нь(х) — полином Эрмита, а также 
а 1 1 
љот(р+ +)" (%) 1 
Гечгсово зі» е 20 — ^^ 27 021, ве (2+ 5) 220, 
0 ка. 2 
(+) 
где /р(2) — модифицированная функция Бесселя р-го порядка; 
Г(р) — гамма-функция, и используя почленное интегрирование \,. 
можно получить следующую формулу: 


2 
та т 


202 202 о 
ў а у х Нь (0) 
60 6х бу 0 (28) 2% 
ь [9у "( 1 1 )! и) 1.96). 
У (=) 5: 0°, ( 9, /` а 


1 Правомерность такой операции, часто используемой в данной книге,. 
обусловлена выполнением необходимых для этого условий, которые  специ- 
ально оговариваться не будут. 
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2 
Здесь и всюду без потери общности считаем оор 521), 
у 


а КЕЕН 
‚= 1 1 
Уо, У 5 – 5 
Другая форма [59] 
А а рё 926 
(= 5-х 
Е 2. А! дт дт 
и 2 
у ү? + т Ч ти т к 
х | 7 ею | ри Т, (= Ут Бп?) ‚ (1.27) 
где введены обозначения; 
туі ту . тх — ту. а 0х | оу. оу — 0, 
ти = =; т и; 0 ; 3 
т у? п 2 2 о?у Бо? 


Существуют и другие формы записи четырехпараметрического 
распределения амплитуды [57, 127, 173]. 

Подчеркнем, что в рамках общей гауссовской модели наличие 
регулярной составляющей сигнала (ур=И т?.+т?, 520) не обя- 
зательно связано с гипотезой о присутствии «регулярного» луча в 
канале. Это понятно и физически, так как регулярная составляю- 
щая ур5=0 может возникнуть и вследствие особенностей рассея- 
ния волн, в частности если элементарные подлучи группируются 
по фазе около преимущественного направления [128], что имеет 
место, если взаимное запаздывание между лучами 


„Ат < 21/6, (1.28) 

При выполнении определенных условий из четырехпараметри- 
ческого распределения амплитуды (1.26) следует ряд частных 
случаев: 


1. Распределение Бекмана [151, 152] (или трехпараметриче- 
ское в данной терминологии распределение) 


2 
2 
1 Фур 


202 оо (7 
РЕ ‹ я (26 — 1)11 (02у — о) Г] ҮҮ» 
А7, (0) = ЕЕ е рау н а т. ү, (5 ) (1.29) 


следует из (1.26) при определенном фазировании регулярной со- 
ставляющей (ту=0, ур= |т»|), если учесть, что [29] 
Нок (0) = (—1)*2* (260—1) 1 

2. Двухпараметрическое распределение Райса [78] (или обоб- 
щенное распределение Рэлея) получается из (1.26) при симмет- 


рии канала по дисперсиям квадратурных составляющих (02;= 
а 
=9%=0°) 


з 0) = е 2 1, (=). (1.30) 
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3. Двухпараметрическое распределение Хойта [161] (или под 
рэлеевское распределение) ! следует из (1.26) при 02.520?, и от 
сутствии регулярной составляющей (үр= т;= ту=0): 


2 1 2 1 1 

т инь а) 

(0) тар ехр 20. 11| (5 = 

у тугу ] Е ( 1 І Я 
е - 1 

бх бу х| 4 = ; 02, Е о? 024 ]. О 
При переходе от (1.26) к (1.31) учтено [29], что 
ИИ 
х0 хе 2 
и использовано известное разложение в ряд вырожденной гипер- 
геометрической функции 


Е Є 1, 2)=1 У Зеу гк. 
7 +2 (в): 2 


4. Трехпараметрическое распределение амплитуды сигнала, у’ 
которого одна из ортогональных компонент не флуктуирует. 
Положив о? = 0, получаем распределение ? 


У (= Ү БЕ 


су Ил 0 т) | 20, 


+-ехр | ОИ т 4 | (1.32) 


20, 


Особенность распределения (1.32) состоит в том, что оно не 
существует на отрезке [0, | т. |] и обращается в бесконечность при 
ү= |т.|. Это объясняется спецификой векторного сложения орто 
гонадьных компонент, из которых одна (в данном случае по оси 
х) неизменна и рава х. 

5. Однопараметрическое распределение Рэлея [78]. Оно полу- 
чается из (1.30) при отсутствии регулярной части сигнала 


аа (1.33) 


6. Одностороние-нормальное распределение [78]. Оно следует 
из (1.31) при 02,0 или из (1.32) при т„=ту=0: 
у 


и М. (1.34) 
Уло? 


* Оно названо автором так потому, что при такой модели замирания сиг” 
нала болес глубокие, чем рэлеевские. 


2 Его можно получить из (1.26), но проще оно получается как распреде- 
РАА АЕА, 


ә 
ление Уу, 112.4 (ту+у) 2, где у— нормально распределенная случайная ве 
личина с нулевым математическим ожиданием и дисперсией 02у. 
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В рамках четырехпараметрической модели это распределение 
характеризует наиболее глубокие замирания сигнала и при задан- 
ной его средней мощности предельно низкую помехоустой- 
чивостьЬ !, 

Вместо параметров 1», Ту, о2,, о?у, характеризующих четы- 
рехпараметрическую модель, удобно ввести другие четыре пара- 
метра, имеющие наглядный физический смысл: 


т? -- ту ү?ь 
0%, ор о. о?у 

— отношение средних мощностей регулярной и флуктуирую- 
щей частей передаточной функции (или переходной характери- 
стики канала); 
`В? 0/0, 

— коэффициент, характеризующий асимметрию канала по дис- 
персиям квадратурных составляющих; 


«= 


ару=агсіс 10. 
фраг 22 


— фазовый угол регулярной составляющей; 


ЕСИ ро Бау 

— средний квадрат передаточной функции. 

Для полного описания канала достаточно рассматривать сле- 
дующие диапазоны изменения введенных параметров: 0%02< 


090; ОВО 1; О фр 0 Соо. 


Легко проследить условия (согласующиеся с физическими 
процессами распространения воли в случайных средах), при кото- 
рых интерференционная сумма (1.21) при некоррелированных 
компонентах Н»ь(+) порождает то или иное распределение Я (#) 
в рамках общей гауссовской модели [56, 59]. 

Нетрудно понять, что учет корреляции отдельных слагаемых 
.Нь, а также амплитуд и фаз элементарных компонент при задан- 
ном Е в случае параллельного механизма распространения спо- 
‘собствует образованию четырехпараметрической модели для сум: . 
марного рассеянного поля [56, 174]. 

Можно получить ряд полезных асимптотических представлений 
для четырехпараметрического распределения амплитуды: 

2 


202 
вые ” и (те )+оа-в, = 22-1; 


2. 
бу 


} Некоторые специалисты связи считают, что глубокие замирания со ста- 
тистикой (1.34) в радиоканале (в частности, в декаметровом) при существую- 
щих мощностях передатчиков следует считать «непрохождением», Однако при 
соответствующей технике передачи н приема (тем более избыточном кодирова- 
нин) и в таком канале может быть обеспечена надежная связь (ом, разд. 2.4). 
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№. (р) = (ү) +0 (т?.), т?;—>0; 


д (у 
п ар (ино, и 
а 
КШ ШГ з | 
а) рае и РОО, в 


Многочисленные теоретические работы и экспериментальные 
данные показывают, что общей гауссовской моделью и ее част- 
нымн случаями охватывается весьма широкий класс каналов свя- 
зи в самых различных диапазонах волн [2, 30, 35, 38, 66, 67, 80,. 
83, 86, 100, 109, 127, 151, 152, 157, 158, 169, 170, 173, 174]. Реше- 
ние стохастического волнового уравнения поля при различных. 
механизмах распространения волн также приводит к общей гаус- 
совской модели и ряду ее частных случаев [10, 103, 107, 117, 1511. 

Во многих работах [14, 24, 122, 128] распределение амплитуд. 
сигнала на интервалах локальной стационарности при интерфе- 
ренционных замираниях описывается так называемым т-распре- 
делением Накагами [173] 

т 
0—50), т> 1, (1.35) 


т „у2т—1 
Р 0) Тех 
Г (т) (Я) 
где т — параметр, выражающий отношение квадрата среднего 
квадрата модуля передаточной функции (средней мощности при- 
нимаемого сигнала) к дисперсии квадрата этого модуля (диспер- 
сии мгновенной мощности сигнала): 


ыы 2232 

т= (22. А (1.36) 
«(93 — у) 

Таким образом, параметр т удобен для оценки глубины за- 
мираний сигнала. 

Распределение (1.35), выведенное теоретически как аппрокси- 
мация истинного, при самой широкой постановке задачи о рас- 
пределении неотрицательной функции многих случайных аргумен- 
тов экспериментально подтверждено на различных радиотрассах. 
Это можно объяснить тем, что распределение (1.35) удовлетвори- 
тельно аппроксимирует четырехпараметрическое распределение 
амплитуд (1.26) (которое в отличие от т-распределения следует 
из простой физической модели канала) в широкой области изме- 
нения параметров т, Ту, 0?», 0?у. 

Исходя из определения (1.36) нетрудно показать, что для ка- 
нала с заданным четырехпараметрическим распределением ампли- 
туд соответствующее значение 


(1-83) (1 + 97° (1.37) 
РИ ЕЁ - 292 (1 -- В?) (8° соѕ фь -- 12 фь)} ' 


25 


При трехпараметрическом распределении (т,=ф»=0, т2,=ү2,) 
из (1.37) следует 


А (15 Ва)? (1 + 92)? 
2115- В* + 242 02 (1 + В] 
Для райсовского канала 


_ 0+4) 9" 

Е 1 4- 24° а 14-2 

Для подрэлеевского канала (т.=т,=9?=0) из (1.37) следует 
(14 ВЭ)? 
затв 


Из приведенных формул следует, что различные сочетания 
параметров т», Ту, 62», су, которые приводят, вообще говоря, к 
различному качеству связи, могут дать одну и ту же величину т. 
Лишь при трех значениях параметра тт соотношение (1.35) тожде>. 
хтьенно четырехпараметрическому распределению, а именно: 


т= (0,5 — одностороннее нормальное распределение; т=1 — рэ- 
леевское распределение; т--оо — канал без замираний ампли- 
туды. 


Степень расхождения оговоренных распределений, построен- 
ных при фиксированном параметре 12, различны для разных зна- 
щений ү и параметров т», т, 02», сѓу. Совпадение кривых лучше 
в области больших значений амплитуд и ухудшается в области 
‚малых амплитуд и при увеличении асимметрии канала по дис- 
персиям ортогональных компонент. Двухпараметрическое т-рас- 
пределение принципиально не может воспроизвести всю тонкую 
структуру четырехпараметрического распределения. 

Однако формула (1.35) по сравнению с формулой для четы- 
рехтараметрического распределения амплитуд отличается боль- 
шей простотой и, следовательно, удобна для проведения расчетов, 
Вот почему и будем пользоваться этим распределением, хотя по 
полученным таким образом результатам при изменении т от 0,5 
до оо можно судить лишь о тенденциях в четырехпараметриче- 
ском канале при его изменении от модели односторонне-нормаль- 
ного (42=В2=0) канала до модели без замираний (92—+оо) без 
выяснения более тонких особенностей канала. 

Четырехпараметрическое распределение не обязательно связы- 
вать с характеристикой канала со случайно меняющимися пара- 
метрами. В более общем случае его можно рассматривать как 
распределение длины В=И є Ғе раднуса-вектора с некоррели- 
рованными (иезависимыми) пормально-распределенными ортого- 
нальными компонентами вр н вп, имеющими математические ожи- 
дания т, тц и дисперсии а?у, оп. Интегральную функцию четы- 
рехпараметрического распределения запишем в виде 


в, 2 д 
РІК = | (А) аА = р дах 
0 
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Е: ПА ЧО ВЕТ УЕ ый: 
В Геге 557 ХФ ЕЧ — 


(и р ее, в, С, 0), (138у 


2 п 

где 
Ку т т ти т 

А и; В= т: рр ; ОЭ-=агю —; 

ЕЕ 9 11 91 т 

2 

т СУТ Впр ; тц =СИГЕВсозр. 
оу В оп 


Область изменения параметров функции /(А, В, С, Б) опре- 
делим следующим образом: А220; 0%8%1; С>0; 0%0< = 


При В=1(о1=ои=0) из (1.38) следует интегральная функция 
райсовского распределения, подробно табулированная в [9]!: 


1—9(4, СУ) =Е(А, 1, С) = 
= [хер ( 222), (хү С) ах. 


При С=0(т1= тп=0) можно получить интегральную функцию 
подрэлеевского распределения 


РИ, В, 9=1—20(2028, асв. 


жер 4 2) А2 (1-- В?) 


4 22 48° 
При В=1, С=0 имеет место интегральное распределение Рэлея 


Е =1—ер (№). 


При С=0, В=0(тт=ти=о%=0} можно получить интегральную 
функцию одностороннего нормального распределения 


Е(А)=Ф(АУЭ), 


где Ф(х) = а і — функция Крампа. 
0 


Не вызывает принципиальных затруднений составление про- 
граммы расчета функции Г(А, В, С, 0) на ЭВМ для любого на- 
бора четырех его параметров. Имеются таблицы функций 
ЕСА, В, С, р), вычисленных с высокой точностью [21]. Для инте- 


1 В этих таблицах параметры У=СИ 8; и=А. . 
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тральной функции райсовского распределения справедлива аппро- 
ксимация [15] 


Е(А, 1, С) 5 р +Ф (4 су о( ае (1.39) 


Можно показать справедливость аналогичной аппроксимации 
и для четырехпараметрической функции, если только выполняет- 
ся условие 


Рр 
п-т 
1 п 
с=У 1715р. 
от о 


Не следует считать, что общая гауссовская модель (одномерное 
четырехпараметрическое распределение) описывает статистику 
всевозможных ПВ каналов. 

Действительно, в случае чисто мультипликативной ситуации 
‘образования принимаемого поля (1.22) и при независимости от- 
дельных компонент, учитывая 


м. м 
э-е Пви-ею (м) 

= 1 
и используя центральную предельную теорему теории вероятно- 
стей, получаем для х нормальное распределение с параметрами 
и и о?, а для р=ех — соответственно логнормальное распределе- 
ние (при М--оо) ! 

__ Хі у-и) 
1 20 


естт теа ‚у> 0. (1.40) 


«Логнормальное распределение часто используется для описания 
распределения амплитуд помех и медленных флуктуаций сигнала 
в канале. Параметры этого распределения в и о? удобно выразить 
через моментные функции. Момент порядка $ от у 


«рек (ке) екр (вз). 
Первые два момента определяются соотношениями 
2 
<= екр( в): (уу=ехр(28+208). (141) 


Обычно из эксперимента определяют <) н <ү2?, а по ним пара- 
метры џи о? [155]. 

Распределение амплитуд и фаз в случае мультипликативно- 
аддитивной модели (1.23) найти значительно труднее даже при 
независимости отдельных компонент [59]. 

Остановимся теперь на одномерном распределении ф, аргумен- 
та Н(Ь {, г) (фазы сигнала) в рамках общей гауссовской модели. 


* Результирующий аргумент (1.22) при этом имеет нормальное распреде- 
ление, а на интервале периодичности (—л, л) при больших дисперсиях рас- 
пределение фазы аппроксимируется равномерной плотностью [59]. 
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В системе координат (х, у) одномерное распределение для Ф= 
=агів 2, как это следует из (1.24) после перехода к полярным 


координатам и интегрирования по ү, выражается формулой 


сх су ехр т? а.) 
те — Ве НИР 
ў = \ 20. су т "раф 
4 (Ф) 22 (02, соб ф | 03, 52 Ф) гапе [1 Ф (2 8)]), 
(1.42) 
где 
р Та оу соз | тусе, ѕіпф 


5х оу Ус, со? ф | 02. ф ° 


Анализ (1.42) показывает, что распределение .(ф) в общем 
случае несимметрично на интервале [—л, л] н имеет не более 


Ра л 
шести экстремальных значений в точках ф.=0; фоз= +-— ; фа= 


т 
= л; фу= агсів = У 
х 


Н Фь=агсів 72 л (при фр>0). 


При фр=т,=0 распределение фазы (трехпараметрическое) сим- 
метрично относительно оси ординат и имеет не более четырех 
экстремальных значений в точках фі —-Ф. При этом расположение 
точек максимума и минимума зависит от соотношения дисперсий 
02, 92. 

При о2;= 0?,=07?, что соответствует райсовскому распределению 
амплитуды, распределение фазы на интервале [—л, +л] имеет 
максимум при Фф; = Фр и минимум в точке ф2=фр—л (при Фр2>0). 
По аргументу ф—фр кривая симметрична. 

Подчеркнем, что в предположении нормального распределения 
ортогональных компонент ү распределения амплитуды №. (ү) и 
фазы (Ф) сигнала взаимно связаны, что подтверждают и мно- 
гочисленные экспериментальные данные для различных диапа- 
зонов ВОЛН. 

При использованни т-распределения амплитуды снгнала вон- 
рос о выборе распределения фазы остается открытым. В боль- 
шинстве исследований при этом предполагают, что фаза ф не за- 
висима от ү и распределена равномерно на интервале [—л, +л]. 
Тогда совместная плотность амплитуды и фазы (ү, $) = 
=» (ү) № (ф). В этом случае совместная плотность ортогональ- 
ных компонент 


ро ине _ 
+0 
т" (х2 у" т (ув ув 
Итар пи) 
лГ(т) (у) 
Интегрируя по х(у) в бесконечных пределах, получаем для без- 
29 


—2 


условной плотности любой из ортогональных компонент г=х, и: 


"2—19 хр ( __ м ) ть 
У и 


2 
Ух Г (т) (у)? 05 тоз у 


Я (2) = 


где №, (х) — функция Уиттекера. Отсюда видно, что за нсклю- 
чением случая, когда т = 1 [рэлеевский канал, в котором № (2) = 


ен (х, и) = 10 (2) 107 (5). допущения об т-рас- 


= у 
пределении амплитуды и равномерном распределении фазы пред- 
полагают отличными от нормального распределения ортогональ- 
ных компонент вектора у и их взаимную связь. 

Аналогичный вывод следует и прн логнормальном распреде- 
лении амплитуды и равномерном распределении фазы сигнала. 
Так, при независимых логнормальном распределении модуля и 
равномерном распределении аргумента нетрудно получить сов- 
местное распределение квадратурных компонент 
И. иг. НИИ | 

2% Уо? (ха Ру?) | 20° ] 
Очевидно, что х и у имеют одинаковые законы распределения с 
одними и теми же статистическими параметрами. Например, 
оо я > 
ор! ОИ Ы ау (148) 
2л 0 «Илова у?) | 20 ] 

Эти распределения симметричны относительно оси ординат. 
Это означает, что рассматриваемое распределение исключает воз- 
можность появления квадратурных компонент с ненулевыми ма- 
тематическими ожиданиями. При определенных значениях о? рас- 
пределения квадратурных компонент являются бимодальными и 
очень далеки от нормального закона. 

Следует заметить, что не исключен случай, когда различные 
законы распределения ортогональных компонент плоского вектора 
приведут к одному и тому же распределению его модуля. Так, 
нетрудно видеть, что распределение Ю=У (х +ү0с050)2+ (0+ 
+ уо$110}? модуля векторной суммы двух независимых векторов: 
рэлеевского (с независимыми нормально-распределенными орто- 
гональными компонентами х и у, имеющими нулевые математиче- 
ские ожидания и дисперсию о?) и вектора постоянной амплитуды 
то с любым законом распределения фазы @ — описывается рас- 


пределением Райса ив) == ехр[— (В? +20) [201 (Аүо/о2) пе- 
зависимо от распределения фазы, хотя суммарные ортогональные 


компоненты х-+уос036, у +-үоѕіпд могут иметь распределения, су- 
щественно отличные от нормальных. 


% Учтено, что № рд, рц (8) ==х'Мехр (—х/2). 
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Из сказанного следует, ‘что более полную характеристику 
можно получить, изучая не только распределение амплитуды сиг- 
нала (ү= |ү|), но и ортогональных компонент, отнесенных (для 
удобства сравнения различных каналов между собой по единой 
методике) к системе координат (х, у). 


1.6. Корреляционные характеристики 
и модели стохастических ПВ каналов 


При описании стохастических векторных полей 2(#) [простран- 
ственно-временных сигналов, помех или системных характеристик 
канала, например Н (#)] во многих задачах наибольший интерес 
представляют корреляционные матрицы и векторы математиче- 
ских ожиданий «2 (#) 1. 


В случае гауссовских полей такое описание является исчер- 
пывающим. В /-мерном базисе (е1, ..., е) корреляционная мат- 
ое 2 


рица В; (& 0) =<(0)2* (0), где 2(0) =2(0) —<2(6)) — центриро- 
ванное поле; * — знак эрмитова сопряжения. Днагональные эле- 
менты Ви: (ё, #) корреляционной матрицы В; (6, #) представляют 
собой корреляционные функции скалярных компонент поля (в за- 
данном базисе), а недиагональные В;;(і, Г) (==) — взаимокор- 
реляционные функции этих компонент. 

Заметим, что различные системные характеристики жестко 
взаимосвязаны, поэтому и их корреляционные матрицы и векторы 
математических ожиданий также связаны однозначно. 

В зависимости от свойств корреляционных матриц и векторов 
математических ожиданий (средних значений) можно ввести 
различные модели векторных стохастических полей (каналов). 
Модели полей прежде всего полезно классифицировать в зави- 
симости от характера их статистической одиородности [107]. Од- 
нородность в широком смысле? предполагает инвариантность сред- 
него значения (математического ожидания} поля относительно 
сдвига аргументов и зависимость моментов второго порядка толь- 
ко от разности своих аргументов, т. е. 


В, (Ё, 1) = В, (А 0); < (0 )=)а(-- А) > =сопві, 
где АЁ (0—6 Р хи У 27 —2). | 
Для передаточной функции канала Н (ё) такая модель, к со- 
жалению, не всегда приемлема [59]. Заметим, что дисперсионная 
матрица статистически однородного поля неизменна во всех точ- 
ках поля. 
Большой интерес для практики радноприема представляют 


! Для обозначения математических ожиданий будем пользоваться символом 
<->. 
2 Применительно к временнбму аргументу говорят обычно о стационарно- 
сти в широком смысле. В дальнейшем понятия «однородность» и «стационар- 
ность» понимаются только в широком смысле без специальных оговорок. 
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векторные поля с некоррелированными скалярными компонента- 
ми, т. е. с диагональными корреляционными матрицами 


В; (6 6) =аїізе (В, (6, г), В. Р)... В; #}}. 


Такими, в частности, во многих каналах можно считать поля ад- 
дитивного шума и полезных сигналов. 

Так, многочисленные экспериментальные данные говорят о · 
том, что на многих радиотрассах корреляция флуктунрующих ча- 
стей сигналов различных поляризационных компонент выражена 
очень слабо [2, 38, 41, 99, 157 и др.]. 

Часто вместо корреляционной матрицы В; (Ё, #) комплексного 
поля 2(#) =Х (+) +1! (©) задают корреляционную матрицу вещест- 
венных квадратурных компонент Х (1), Ү(#), определяемую в об- 
щем случае Р-мерного векторного поля (21)? элементами. 

Очевидно, что 


В, (б, В) = 2, (>= Вх + 
+ Ву, (і, 1) +118у, х, (6, #) — Вх, у, (6, #)]. 
Если Вжуу, @, Ё) = Ву, х,(, 0), то ВР = В, ВР) = 


= Вх, ( 0) Ву, (6 0). 

Теоретические и экспериментальные исследования каналов ра- 
ДИОСВЯЗИ позволяют во многих случаях принять одинаковые коэф- 
фициенты корреляции квадратурных компонент для всех скаляр- 
ных составляющих. Тогда 


Вх, р) В); В, = 80; 
В; {, 0) =0, В(Ь 0), (1.44) 


где о?х,, о?у; — дисперсии квадратурных компонент; о= ох ‚-- 
+о?ұ г. 

В этом случае при днагональной корреляционной матрице 
В; (6 Г) =91а5{9?1, 02, ..., 02.) В (4, 7). Что касается коэффициен- 
тов корреляции квадратурных компонент Р (і, Г), то их формы в 
различных каналах на интервалах локальной стационарности мо- 
гут быть весьма разнообразными. Однако многочисленные теоре- 
тические и экспериментальные данные говорят о допустимости 
аппроксимации для многих каналов коэффициентов корреляции 
по каждому из аргументов экспоненциальной функцией и кривой 
Гаусса [107, 128]. Строго говоря, последняя аппроксимация опре- 
деляет сингулярный (полностью предсказуемый) процесс. Тем не 
менее в области небольших (по сравнению с интервалом корре- 
ляции) значений аргумента такая аппроксимация вполне при- 
емлема. 

Большой практический интерес представляют поля с фактори- 
зуемыми (разделяющимися) по отдельным аргументам корреля- 
ционными функциями скалярных компонент. Такая факторизация 
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часто является следствием физических свойств канала и ислоль- 
зуемых сигналов. Так если поле узкополосное (по временной ча- 
стоте) и его радиус пространственной корреляции /, удовлетво- 
ряет условию [.Е./с<\1, где Ға — ширина полосы частот анали- 
зируемого поля; с — скорость света, то корреляционная функция 
поля 2(#, г) раскладывается в произведение двух функций, одна 
из которых зависит от Ё, а вторая — от пространственных коор- 
динат! г [101]: 


ВЕЩЬ Е, т, г’) = ВЕ ЦЕ, К) Ву, г). 
Корреляционную функцию поля самого общего вида в принципе 
всегда можно представить в виде суммы произведений корреля- 
ционных функций, зависящих от отдельных аргументов поля [59]. 

Как будет показано в дальнейшем, факторизация корреляци- 
онной функции помехи существенно упрощает олтимальную про- 
странственно-временную обработку поля [возможна раздельная 
обработка по пространственной и временной координатам при 
условии факторизуемости сигналов отдельных скалярных компо- 
нент (4, г) =иц (аи (г)]. 

Примером корреляционной матрицы однородного случайного 
поля Н(Ь ў, х, у, 2) с факторизуемыми по отдельным аргументам 
элементами может служить матрица вида 


В (ЛЬ Д, Ах, Ду, Лг) = 


ЛАЙ ЛАА я А 1421 
1 1 1 1 а 
=е і дА х у 2 [;3], 
где і, 1, і, 1, |. — радиусы корреляции по отдельным аргумен- 
там [107]. 


Разлагая центрированное стохастическое поле 2 (4) в области 
анализа Л в ряды по тому или иному базису, можно ввести в рас- 
смотрение различные дискретные модели стохастического про- 
странственно-временибго канала. В [59] это сделано для скаляр- 
ного поля. 

Особый интерес представляет разложение в ортогональном 
базисе с некоррелированными координатами — разложение Кару- 
нена — Лоэва, — позволяющее получить представление (модель) 
принимаемого поля в виде совокупности сигналов отдельных не- 
коррелированных ветвей разнесения [46, 59]. В случае векторного 
поля можно ввести в рассмотрение разложения Карунена — Лоэ- 
ва как по векторному базису со скалярными координатами, так 
и по скалярному базису с векторными координатами [19]. 

Число некоррелированных координат для каждой из скаляр- 
ных компонент поля Н(Ь р г), флуктуирующего независимо по 
отдельным аргументам, 


М [1+ Та] [1 Ра/И] [1+ Ха] [1+ Узы [1+2]. (1.45) 


1 Когда поле зависит от болышего числа аргументов, факторизуемость воз- 
можна по всем или части из них [59]. 
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Общее число координат векторного поля при независимости 
всех его Г скалярных компонент в Ё раз превышает правую часть 
(1.45). Если все скалярные компоненты линейно (жестко) связа- 
ны, то общее число независимых координат определяется из 
(1.45). Если замирания скалярного поля коррелированы по от- 
дельным аргументам, то число независимых координат, естествен- 
но, меньше правой части (1.45). 

При выполненни условия Р. <«/» канал называют неселектив- 
ным (нензбирательным) по частоте, В литературе для него при- 
меняется также термин «канал с гладкими замираниями» [128]. 

При Т„< канал называют неселективным во времени (ча- 
сто также каналом с медленными замираниями [128|:). Соответ- 
ственно при Х.«1., У. «4, 2.<1, говорят о канале, неселектив- 
ном ло той или иной пространственной координате. Канал будем 
называть неселективным, если он неселективен по частоте, вре- 
мени и пространству. Флуктуирующая часть передаточной функ- 
ции неселективного канала характеризуется согласно (1.45) одной 
координатой разложения (М№= 1). Если же Рьх к; Та= И; Ха = 
$6; У, = Ц; 2. = 1, канал будем называть селективным по тому 
или иному параметру или соответственно каналом с избиратель- 
ными (селективными} замираниями по частоте, во времени, по со- 
ответствующей пространственной координате. Канал будем на- 
зывать селективным, если он селективен хотя бы по одному 
аргументу (частоте, времени, пространству}. Селективность или 
неселективность канала по отдельным аргументам часто характе- 
ризуют коэффициентом корреляции квадратурных компонент при- 
нимаемого сигнала по данному аргументу. Будем обозначать ко- 
эффициент корреляции по аргументу Е при фиксированных осталь- 
ных аргументах, фигурирующий в (1.44), через К,(Е-Ё=<). Ана- 
логично вводятся коэффициенты корреляции и по другим аргу- 
ментам: Ю+([--[), Ю, (г г’) *. 

Если для всех значений т<7*, Т* > Т. выполняется условие 
К, (т) =1, (1.46) 
то канал можно считать неселективным во времени {медленные 
замирания). Если условие (1.46) не выполняется, то будем гово- 
рить о селективных во времени замираниях. В дальнейшем будем 
часто рассматривать ситуацию, когда коэффициент корреляции 
В, (т) =0, тр2Т. Это соответствует быстрым замираниям в канале, 
а также случаю, когда отдельные элементы сигнала принимаются 
независимо, хотя на протяжении одного элемента параметры ка- 
нала можно считать постоянными [128]. 


* Иногда замирания, при которых параметры канала могут считаться нс- 
изменными на интервале Та, но изменяющимися от одного такого интервала к 
другому, называют быстрыми, а замнрання, при которых параметры канала ме- 
няются на интервале Та, к сверхбыстрыми. 

% При факторизуемости корреляцнонной функции по отдельным аргумен- 

2 2 7 й 
там Е (6, Г) =, (7—7) (Р-Р) (7—77), если поле однородно. 
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Аналогично канал с селективными или неселективными зами- 
раниями по частоте и пространству можно охарактеризовать с 
помощью коэффициентов корреляции по этим аргументам. 

Реальные стохастические каналы связи характеризуются мо- 
делями с различной степенью селективности. Каналы радиосвязи, 
описываемые однолучевой моделью (1.17) при №=1 при флук- 
туации параметров канала, могут чаше всего считаться неселек- 
тивными по частоте. Наоборот, каналы радиосвязи, описываемые 
многолучевой моделью (1.17) при флуктуациях параметров ка- 
нала, чаше всего должны считаться частотно-селективными. Селек- 
тивность №-лучевой модели (1.17) во времени и по пространству 
определяется характером флуктуаций совокупности комплексных 
полей {ув (Ё, г) = ук (0 е-' 9 © 4906 АЛ, Г, №} со случай- 
ными Ы Ан и фазами. 

Если пренебречь кривизной фазового фронта волн по всем лу- 
чам (Афь(Ь г, 0х) = 0), то анализируемое стохастическое поле при 
сделанных предполжениях должно считаться неселективным по 
пространству !. Если в этом случае на интервале анализа можно 
считать үк (#) == үһе-!®, т. е. амплитуда и фаза случайны, но неиз- 
менны, что имеет место при достаточно медленных замираниях, 
то наблюдаются неселективные замираниям по отдельным лучам. 
Отдельно отметим многолучевую модель (1.18), в которой случай- 
ными являются только начальные фазы ф»ь (многолучевой канал с 
неопределенной фазой в лучах), которые обычно считаются рав- 
номерно распределенными на интервале [—л; +л]. Такая флук- 
туация вызывается небольшими изменениями протяженности ка- 
нала, свойств среды, в которой проходит сигнал, а также фазовой 
нестабильностью опорных генераторов. Однолучевая модель ка- 
нала с неселективными замираниями, а также многолучевая мо- 
дель 6 медленными замираниями (неселективными замираниями в 
отдельных лучах) удовлетворительно описывает многие каналы 
радиосвязи в различных диапазонах волн. 

Одно- и многолучевые модели с селективными во времени 
замираниями приемлемы для описания некоторых низкоскорост:, 
ных радиоканалов, используемых и планируемых для космических 
линий связи, связи с подвижными объектами [98, 128, 131] и ряда, 
других. Одно- и многолучевые стохастические модели с простран: 
ственной селективностью приемлемы для каналов, в которых, 
приходится по тем или иным соображениям учитывать случайные 
изменения кривизны фазового фронта волны [73, 147]. 

Модели стохастических векторных каналов могут быть клас- 
сифицированы в зависимости от степени взаимной корреляции 
скалярных компонент, значений их средних значений, а также 
по другим признакам. 


1 Не следует думать, что, если канал (для сигнала) неселсктивен по про- 
странству, оптимальная ПВ обработка поля неэффективна. Дело в ‘төм, ‘что. 
аддитивное поле помехи в канале чаще всего характеризуется пространствен. 
ной. селективностью и для сго подавления оптимальная ПВ: абработка суммар 
тоа поля оказывается эффективной (см. гл. 2). яе 


1.7. Корреляционные характеристики сигналов 


Вид алгоритма оптимального приема, а также качественные 
показатели системы передачи дискретных сообщений существенно 
зависят от характеристики! 
А ~ ое е 
ооба) еба) їе) =; |" иг (т, Г) Иов 3 (Ь г) агаг, (1.47) 

Е 
которую будем называть взаимокорреляционной функцией ј-й по- 
зиции комплексного опорного сигнала и комплексного принимае- 
мого поля, соответствующего і-й позиции, где т — временной 
сдвиг между ними, обусловленный несогласованностью во вре- 
мени. 

Функция ех; (т) является мерой «различия» (или «близости») 
сигналов с индексами і и ј. Если в ансамбль сигналов включить и 
все реализации помехи в канале, то эта функция определит так- 
же меру «различия» («близости») между сигналом и помехой, а 
также между отдельными реализациями помехи. Такая характе- 
ристика различимости сигнала и помехи использована в ряде ра- 
бот, например [111, 121, 128]. 


В (1.47) 
21; (т) = Вее (1) = [шт(ЁЕ бт, г)иов (Ё, г) Фат; (1.48) 
(х) = Ниве (т)= [шт (0, г)цоа ;(Ь г) авг. (1.49) 


При выводе последних формул учтены соотношения, следую- 
щие из равенства Парсеваля: 


бит (Е, г) мов (Ё, г) аг = 


= шт (т, г) Чоп (Ё, г) айат; 


ат (ЕТ, г) поз (Б г) ас — шат (0—7, г) шош (6 г) аг. 


Функции еџ;(т) и ез; (х) будем называть соответственно функцией 
взаимной корреляции принимаемых сигналов? и функцией взаим- 
ной корреляции сопряженных сигналов в месте приема. Первая 
из них определяет свойства оптимального когерентного прнема, 
в то время как для характеристики оптимального приема при 
неопределенной фазе сигнала (некогерентный прием) требуется 
знание только модуля (огибающей) комплексной функции корре- 
ляции 


воб) = 1800) |= И ва (0) +88 (0). (1.50) 


! В дальнейшем при интегрировании по областн анализа поля А==[0, 
Та] ХА пределы интегрирования указываться не будут. 

2 В дальнейңњм будем пользоваться термином «взаимокорреляционная 
функция сигналов», но необходимо помнить, что речь идет о функцни взаим- 
ной корреляции между принимаемым и опорным сигналами, которая совпада- 
ет:по смыслу с функцией взаимной корреляции сигналов для белого шума в 
канале. 
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Комплексный опорный сигнал, используемый в схемах опти- 
мального когерентного приема (см. ниже) 


Мон (г) ПАБ Е, г, г) (0, га ат", (1.51) 
где Ч(Ь РЁ, г, г’) — функция, являющаяся решением интеграль- 
ного уравнения 

И вв, г т), , г, г) араг" 150—2, гг"), (1.59) 
где В(Ё Ё, г, г’) — корреляционная функция аддитивной помехи. 
Поскольку корреляционная функция В ($, $) может быть разло- 


жена в билинейный ряд по своим собственным функциям [19, 
34, 78] 


Вв(Ь 5) = Х Афь(0) Фк" (8), (1.53) 

где Аһ — собственные числа, то решение интегрального уравнения 

(1.52) можно записать в виде 

Ч(Ь $) = р) Фит (5), = (Ё, г), 5= (2, г). (1.54) 
=! Ав 


В том случае, когда помеха является суммой двух частей — 
сосредоточенной и флуктуационной, некоррелированных между 
собой, разлагая корреляционную функцию В, (ї, $) сосредоточен- 
ной части помехи в ряд (1.53), получаем! 


В, ({, $) = Х Аф (0) Фк (8), 

где Аһ, фһ(ї) — собственные числа и собственные функции, соот- 
ветствующие В, (4, $). Поскольку корреляционная функция белого 
шума со спектральной плотностью № для любого ортонормирован- 
ного базиса представима в виде [78] 

1№6 (+5) БРЕД (6) Фһ? (5) 


(все собственные числа одинаковы и равны №), то 


В. х) = Ў (+) фи) фт (5) (1.55) 
и 
мб 5) = ри т (5). (1.56) 


С учетом (1.51) функцию ег;(т) будем также называть взве- 
шенной [с весом Ч (Ё, Ё, г, г’)] комплексной взаимокорреляционной 


1 Собственные функции Фф, (+) нормируются так, чтобы собственные числа 
№ имели размерность спектральной плотности мощности. 
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функцией двух реализаций комплексных сигналов в месте при- 
ема!, Выражение (1.51) можно записать в виде 


Шоп (Ё, Г) = Шоп 2, Г) шоп (Г), (1.57) 
где 

бот = [ИЕ Е, г, ге) (Р, ге), ат", 

Поа (В г) = АР Р, г, ар, г)ағаг". (1.58) 


Предполагая весовую функцию Ҹ(Ё, Г, г, г’) однородной, т. е. 
(Ё Рт, г’) =\ (1-Г, гг’), можно показать, что ио ;(Ё, г) и 
Чон ;(Ё, Г) связаны между собой парой преобразований Гильберта. 

Ансамбли сигналов, для которых 
ә3(0) =0, М, 1={0, 1, 2, ..., т— 1), 156], (1.59) 
будем называть ортогональными в месте приема при произволь- 
ных временных сдвнгах т. Если выполняется условие ғ:;(0) =0 *, 
то будем говорить об ортогональной системе сигналов в месте 
приема. А 

Если в (1.47) і=ј, то ег: (т) будем называть корреляционной 
функцией принимаемых комплексных сигналов ?. Фактически мож- 
но говорить лишь о приближенном выполнении условия (1.59), 
так как его строгое выполнение возможно лишь при использова- 
нии сигналов, спектры которых нигде не перекрываются, что не- 
осуществимо. На практике условия (1.59) часто выполняются при 
любых [и | лишь при значениях 


Тит. (1.60) 
В этом случае будем говорить, что при несовпадении индексов 
і и"ў выполняется условие узости для взаимокорреляционной функ- 
ции, а при совпадении индексов — условие узости корреляционных 


функций. 

Введем нормированные корреляционные функции при т= 0; 
А 2 1.61 
207 Уц еј Ув, ( ) 
где 
ту б => т щи: т ааг (1.69) 


* Введенные здесь и ниже функции корреляции, определенные для всех 
реализаций сигналов, не следует смешивать с взаимо- н автокорреляционными 
функциями случайных процессов (полей) общего вида. 

*% В дальнейшем часто коэффициент (0) будем обозначать просто через 
=. Аналогичное обозначение будет использоваться и для нормированных коэф- 
фициентов корреляции сигналов. А А 

2 Систему сигналов, для которой в:=а т. е. не зависит от і), будем на- 
зывать системой с тождественными корредяционными характеристиками прини- 
маемых сигналов. Аналогичное понятие можно ввести и для ансамбля переда- 
ваемых сигналов. 
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— энергетическое отношение (сигнал/помеха) для і-го сигнала в 
месте приема !. Можно показать, что 21; И внер. Следовательно, 
нормированная корреляционная функция (1.61) удовлетворяет 
условию |Л:;| <1. Аналогично можно показать, что такому же 
условию удовлетворяет и нормированная функция корреляции 
сопряженных принимаемых сигналов А;;=е://У эиез. 

При неопределенной фазе сигнала в некоторых случаях свой- 


ства приемника характеризуются огибающей (1.50) и соответ- 
ственно нормированной огибающей 


х= Ила + Ав (1.63) 
Назовем систему принимаемых сигналов, для которой 


213 (т) = ву (т) =; (т) =0, У, је (0, 1, .., т—1), 252}, (1.64) 
ортогональной в усиленном смысле при произвольных временных 
сдвигах т. 

Очень часто мы имеем дело с системой сигналов, удовлетво- 
ряющих условию г:;=0, которую будем, пользуясь терминологией 
[128], называть ортогональной в усиленном смысле (в месте 
приема). 

На практике условия (1.64) обычно выполняются лишь в гра- 
ницах (1.60). 

Аналогично введенным характеристикам принимаемых сигна- 
лов можно ввести взвешенные корреляционные и взаимокорреля- 
ционные характеристики передаваемых сигналов: 


Ш ©) Рая (6, 2) 5027) аан; (1.65) 


Ра Т, 

Барча (т) = “(ту Ч (0 2) 800) аг, (1.66) 
0 

а также нормированные корреляционные функции при т=0: 


, РЕ І 
и $ М; уч! = Ёл В 
Уши Вуучт Уи Ву уч 
н их огибающие. 

Корреляционные характеристики принимаемых сигналов в зна- 
чительной степени определяются корреляционными свойствами 
передаваемых сигналов. Так, для многолучевой скалярной модели 
канала (1.18), лучи которого представляют собой плоские волны 
(Аф (г, к) =0) при факторизации обратной корреляционной функ- 
ции аддитивной помехи по пространственным и временным аргу- 
ментам (Ч(Ё Ё, г, г’) = (1, Р) (г, г’) ), ортогональность прини- 
маемых сигналов при любых временных сдвигах для произволь- 


М, и = (1.67) 


1 В дальнейшем это отношение расоматривается более подробно. 
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ных фазовых соотношений лучей возможна в том случае, если 
передаваемые сигналы ортогональны в усиленном смысле при 
любом временном сдвиге с весом, равным временной обратной 
корреляционной функции помехи Ч"! (1, Г): 


р учт (7) = шут (т) =0, 152}. {1.68) 

Это условие обеспечивает также ортогональность принимаемых 
сигналов в усиленном смысле при произвольных сдвигах во вре- 
мени. 

При определенном фазировании в канале (фһ=Фф) для обыч- 
ной ортогональности принимаемых сигналов достаточна ортого- 
нальность передаваемых сигналов (с тем же весом). 

Для однолучевого канала ортогональность и ортогональность 
в усиленном смысле принимаемых сигналов при любых времен- 
ных сдвигах эквивалентны соответственно ортогональности и ор- 
тогональности в усиленном смысле при любых временных сдвигах 
передаваемых сигналов с весом 4" (ї, Г). 

Для узкополосных передаваемых и принимаемых сигналов ор- 
тогональность в усилениом смысле при произвольных ненулевых 
сдвигах равносильна обычной ортогональцости при любых сдви- 
гах. Однако для таких сигналов ортгональность в усиленном смыс- 
ле (при т=0) не эквивалентна обычной ортогональности. 


1.8. Некоторые ансамбли сигналов, 
используемые в технике связи 


В технике связи, в частности радиосвязи, для передачи кодо- 
вых символов $; могут использоваться сигналы $:({) самой раз- 
личной формы. На практике наиболее распространены сигналы, 
использующие гармонические несущие, но активно обсуждаются 
возможности использования и иных «широкополосных» перенос- 
чиков, уже применяемых в радиолокации (20, 133, 135, 159]. 

Простые сигналы (отрезки синусоиды) с малой базой [128] 
Б. =2ЕТ =~1 можно представить в виде 


8:00) = Агсоѕ (оф) А (0) = Веде 9% ‘А (0), (1.69) 
где Аь ®ь Фф: — параметры сигнала (амплитуда, частота, началь- 
ная фаза); неизменные на тактовом интервале Т; А;= А;е!®: — 
комплексная огибающая; о: = оо +9; (юс — средняя частота в 
спектре или частота несущей); ©; — отклонение частоты от не- 
сущей; 
1, ѓе [0, Т]; 
во = 110, 1) 
10, Е=[0, ТІ. 


Сигналы (1.69) имеют на интервале Т*) при последовательной 
во времени передаче символов б: (в последовательных модемах} 


*) Для систем с активной паузой и на любом временном интервале [128]. 
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минимально возможный пикфактор! пь=Ртах/Рер (отношение 
максимальной и средней мощностей), а также хорошую концент- 
рацию во времени. Это важное эксплуатационное преимущество, 
однако достигается оно тем, что занимаемая этими сигналами 
полоса частот теоретически не ограничена. Практически ширина 
их спектра (содержащая 99% мощности) Ё==4/Т. 

Большинство существующих дискретных систем связи исполь- 
зует простые сигналы ввиду простоты их формирования, обработ- 
ки и приема [например, двоичные системы АМ, ЧМ, ФМ (ОФМ), 
четырехпозиционные системы ДФМ (ДОФМ), ДЧМ и др.). Иногда 
двоичная система сигналов АМ, в отличие от сигналов ЧМ и ФМ, 
именуется системой с пассивной паузой. Такая система сигналов 
соответствует случаю простого обнаружения сигнала [23, 78, 128]. 

Желание сократить полосу частот, занимаемую системой сиг- 
налов 5:({) (что диктуется, в частности, спецификой построения 
скоростных систем передачи данных по реальным каналам связи 
[13, 40, 49, 58, 77, 118]), заставляет отказаться от концентрации 
энергии сигнала на тактовом интервале Т. 

Так, при концентрации огибающей сигнала 5;(#) в пределах 
полосы частот Ё= 1/27 (полосы Найквиста) необходимо при мно- 
гопозиционной АМ (многоуровневой модуляции) вместо прямо- 
угольной использовать огибающую 


А0 = |а| 1—0, т—1, 


что делает элементарный канальный сигнал теоретически неогра- 
ниченным во времени. Естественно, что на практике (вследствие 
достаточно быстрого убывания отсчетной функции $пх/х) можно 
и в этом случае ввести понятие эффективной длительности эле- 
ментарного сигнала. База такого сигнала остается близкой к 1. 

Существует множество систем сигналов и способов передачи, 
при которых достигается та или иная концентрация энергии сиг- 
нала во времени и по частоте [13, 74]. Как известно, наиболее 
плотной такой концентрацией сигнала отличаются сигналы с га- 
уссовской формой огибающей, если длительность и ширина их 
спектра определены по Габору [132]. 

В технике радиосвязи также распространены сигналы с боль- 
шой базой (5% =22РТ№1). Иногда их называют сложными, «ши- 
рокололосными»? или шумоподобными. Такие сигналы можно 
сформировать различными способами [18, 20, 79, 95, 128], однако 
наиболее распространены составные сигналы, образуемые на так- 
товом интервале Т из № последовательных? элементарных сигна- 


! При параллельной передаче символов на разных частотах (в параллель- 
ных модемах) пикфактор суммарного сигнала больше и зависит от числа па- 
раллельных каналов. Т А 

? Такое названне неудачно, так как системы сигналов с большой базой в 
дадаи и других областях техникн, как правило, удовлетворяют условию 

«і. 

3 Иногда составные сигналы образуются одновременной параллельной пе- 
редачей на различных частотах ортогональных элементарных сигналов, в част- 
ности типа (1.69). : 
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лов вида (1.69) длительностью т=7/№. В элементарных сигналах 
по тому или иному закону меняется амплитуда, частота или фаза !. 

Элементарные сигналы в составном сигнале чаще всего явля- 
ются двоичными с неизменной амплитудой и манипуляцией фазы 
в соответствии с последовательностями Баркера или Хаффмена 
[79, 122]. 

Сигналы с большой базой обладают определенной избыточно- 
стью, что можно использовать для повышения верности связи. Од- 
нако такие системы (в одноканальном варианте) плохо исполь- 
зуют полосу частот, что исключает их применение во многих ка- 
налах. , 

Отметим, что для систем радиосвязи, радиолокации и других 
характерно равенство нулю средних значений передаваемых и 
принимаемых сигналов. 

В технике радиосвязи широко нрименяются двух- и многопо- 
зиционные системы сигналов, ортогональные в усиленном смысле, 
а также системы с противоположными сигналами. 

Примером системы связи, в которой сигналы на передаче 
ортогональны в усиленном смысле, является система типа (1.69) 
с ноднесущими частотами };, кратными 1/7. При этом сигналы 
5:(0) могут быть как простыми, так и сложными. Разумеется, 
что ортогональность сигналов в усиленном смысле обеспечивает- 
ся также в том случае, когда их спектры не перекрываются. Дру- 
гим примером двоичной, ортогональной в усиленном смысле си- 
стемы сигналов на интервале 2Т является двоичная система с от- 
носительной фазовой манипуляцией (ОФМ) [128]. 


В дальнейшем результаты расчета помехоустойчнвостн приво- 
дятся для ортогональной в усиленном смысле системы на интер- 
ваде Г (например, ЧМ). Однако при т=2 (двоичная система) 
они верны и для двоичной ОФМ, если в формулах, определяющих 
отношение сигнал/шум (1?) интегрирование вести на интервале 
[0,2 Т]. 

При обсуждении проблем приема в условиях многолучевого 
распространения следует оговорить случай, когда условие (1.59) 
для всех значений Ги ј при ограничении (1.60) сводится к требо- 
ванию ортогональности передаваемых сигналов в усиленном 
смысле для всех т, удовлетворяющих условию |т|>|ть»|. Та- 
кое требование будем именовать условием узости корреляционной 
и взаимокорреляционной функций передаваемых сигналов. При 
этом в многолучевом канале можно разделить сигналы лучей, со- 
ответствующие произвольной позиции символа, если взаимное за- 
паздывание между ними превышает | тъз] *. На практике указан- 
ное условие удается удовлетворить лишь приближенно. 

Для многочастотных систем с простыми сигналами выполнение 
условия ортогональности передаваемых сигналов в усиленном 


1 В принципе возможно генерировать составные сигналы с модуляцией бо- 
лес одного параметра. 
* В этом случае можно говорить о полном разделении лучей. 
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смысле при заданном т возможно лишь при ]5=Ё и значениях 
Ар;=р—Ё, кратных 1/т. В случае использования некоторых клас- 
сов сложных сигналов условие ортогональности передаваемых 
сигналов в усиленном смысле можно обеспечить при всех і и } 
на континиуме значений т. 

Большой практический интерес для каналов с достаточно мед- 
ленно меняющимися параметрами представляет двоичная система 
противоположных сигналов: 81 (#) = —5о (4); ш (ЁЬ г) =— че (Ь Г). 
Последняя является оптимальной системой (см. гл. 2) в канале 
с известными сигналом при произвольном аддитивном гауссовском 
шуме. В такой системе чаще всего используют простые сигналы 
(например, обычную двоичную ФМ). Однако за последние годы 
привлекают внимание и двоичные системы со сложными противо- 
положными сигналами [98]. 

Для рассматриваемого типа сигналов очевидно, что условия 
ортогональности и «узости» корреляционной и взанимокорреляцион- 
ной функций совпадают. Эти условия можно приближенно выпол- 
нить при использовании на передаче сигналов с полосой частот 


Е> ИАтин», (1.70) 


где Атии=пип|1^—1| — минимальное взаимное запаздывание 
г 
лучей А, г в канале. Для простых сигналов Р=1/Т и вместо усло- 


вия (1.70) можно требовать 
Т< Атлит. (1.71) 


Требование (1.71) исключает перекрытие лучей, обусловленных 
передачей элементарного сигнала (т. е. внутрисимвольную интер- 
ференцию). 

В литературе анализировалась система связи с простыми сиг- 
налами, которые удовлетворяют условию (1.71), причем элемен- 
тарные посылки во избежание межсимвольной интерференции на 
приеме в условиях многолучевости передаются с защитным ин- 
тервалом Тз=Атњах, Где Аттах — максимальное запаздывание 
между лучами. В гл. 3 будем подобную систему называть систе- 
мой с защитными интервалами на передаче. Очевидный недоста- 
ток ее — большой пикфактор сигнала и недостаточно эффектив- 
ное использование пропускной способности канала. 

Применение систем со сложными сигналами (т. е. с большой 
базой), у которых интервал корреляции {+= 1/Р<Алии» позволяет 
удовлетворить условие (1.70) и при нарушении требования 
(1.71), т. е. возможно эффективное разделение лучей и при их 
перекрытии. 

Переход к системам со сложными (шумоподобными) сигнала- 
ми, естественно, приводит к усложнению передающей и приемной 
аппаратуры и незкономному использованию полосы частот ка- 
нала. Поэтому создание эффективных систем связи, работающих 
в условиях многолучевости и использующих простые сигналы, 
весьма актуально. 
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1.9. Энергетические отношения 
для ансамблей принимаемых сигналов 


Исследуем более подробно энергетическое отношение для от- 
дельных реализаций скалярного сигнала в месте приема при мно- 
голучевой модели (1.18) в случае факторизуемого ядра Ч, одно- 
родного по і: 


№, = к ви шо) (п, ге) ша (е, гг) гари" = 


>35» Фи Ге сч (бт) Аа 1 МЕЧ (быв) Въ (1.72) 
где Аът | | ЧИ (г, г”) соѕ [ак (г) — ож (г^) гг”; Вьт== [| [ЧИ (г, г’) Х 
АР 29 


ю| 


х зіп [ал (г) — ањ (г) ]40г'; аһ (г) = (к, го(Ө,)) + Аһ (г, Ө); 


Т: ри Т, 
егу (тат) = |85: (тат) ЧЕ) ЕЁ) А40; раат (тьт) = [8 
0 0 


— т)" (1—0) 5:00) аР; тат = та тт. 


Отметим, что алгоритм оптимального приема существенно 
упрощается, если выполняется условие 


12, =1?, УЕ. (1.73} 


Соответствующую систему сигналов будем называть системой с 
активной паузой [128] 1. Если 


(ЕЕ, г, г) =) ог) >, 


то из (1.72) следует 


Ен; 
в, = = (рш и?ь (1, гу@г= = 


где Е», — энергия реализации поля в месте приема. Систему сиг- 
налов, удовлетворяющую условию 
Ещ= Е, Мі, (1.74) 


будем называть системой с одинаковой энергией реализаций при- 
нимаемых сигналов. При чисто белом шуме в канале условие 
(1.74) всегда обеспечивает выполнение (1.73), если же шум в ка- 
нале не белый, это утверждение в общем случае неверно. 

Как видно из (1.72), в многолучевой модели (1.18) условие 
(1.73) выполняется, если выполняются условия тождественности 


+ Правильнее было бы называть ее системой принимаемых сигналов с ак- 
тивной паузой. 

*) Этот случай представляет интерес для теории и практики и соответет- 
вует модели аддитивного некоррелированного по времени и пространству шу- 
мового поля. 
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корреляционных функций передаваемых сигналов при любых 
сдвигах: 


МЕЧ (тъъ) == МЕСТ (Рут) Ест (Сы) = Илит (ъъ), М. (1.75) 
Для однолучевого канала условие (1.73) выполняется при 

Бегчет (0) = рарт (0), М. 

Заметим, что если ҸТ(Ї, 7) =6(1-Е), то р:=Е,,, где Е;; = 
= { 52,(1) 0 — энергия і-й позиции передаваемого сигнала. Систе- 
мы сигналов, удовлетворяющие условию Е,, = Е, можно было бы 
называть системами с активной паузой на передаче. Если сигна- 
лы имеют неизменную огибающую, то условие (1.75) может быть 


выполнено как для сложных, так и для некоторых систем простых 
сигналов. Такие системы привлекают внимание специалистов [96]. 


1.10. Модели аддитивных помех, нормированная функция 
и функционал правдоподобия 


Пространственно-распределенная помеха п(Ё, г), которая, ли- 
нейно складываясь с полем сигнала и (і, г), образует доступное 
для анализа суммарное поле 2 (Ё, г) =и(Ё г) + п(Ь г) может иметь 
самую различную природу и статистику. Различают помеху, су- 
ществующую всюду в пределах анализируемой частотно-времен- 
ной и пространственной областей анализа поля, а также помеху, 
локализованную в тех или иных участках спектра (временного и 
пространствеңного) и называемую обычно сосредоточенной или 
же локализованную в тех или иных участках интервала анализа 
поля (во времени и пространстве) и называемую обычно имнульс- 
ной. 

Как показывают многочисленные экспериментальные данные, 
поле помехи, непрерывно существующее в пределах анализируе- 
мой частотно-временной и пространственной областях, имеет гаус- 
совское или близкое к гауссовскому распределение, что теорети- 
чески объясняется ее образованием за счет суммирования боль- 
шого числа слабо коррелированных слагаемых с ограниченными 
дисперсиями. В частности, она может быть результатом суммар- 
ного воздействия в области анализа большого числа относительно 
слабых сосредоточенных помех или большого числа перекрываю- 
щихся импульсных помех, к рассмотрению которых перейдем да- 
лее. Сосредоточенными (по спектру) будем называть такие адди- 
тивные помехи, которые существуют во всей области анализа 
А =[0, Т]х А, но их основная часть мощности сосредоточена в от- 
дельных областях частот (временнӧго или пространственного 
спектра) меньших величины, обратной интервалу анализа во вре- 
мени (1/7а) или по пространственным координатам (1/Ха, 1/У», 
1/7). Они возникают в радиосвязи чаще всего в результате воз- 
действия на приемное устройство сигналов посторонних систем 
связи или являются преднамеренными помехами, 
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В полосах полезного сигнала сосредоточенные помехи появ- 
ляются с той или иной вероятностью и их статистика во многих 
случаях может считаться схожей со статистикой полезного сиг- 
нала, в частности для них приемлема общая гауссовская модель. 

Импульсными будем называть такие аддитивные помехи, ко- 
торые с той или иной вероятностью’ отличны от нуля лишь на 
отдельных интервалах времени и пространства, существенно мень- 
ших соответствующих интервалов анализа (Та, Х,, У», 0) и раз- 
деленных значительно более длительными интервалами, свобод- 
ными от помех. Источники импульсных помех в радиоканалах 
весьма разнообразны [121, 128, 155, 171]. Уровни этих помех ха- 
рактеризуются высокими вероятностями больших значений и пло- 
хо описываются гауссовским законом. Для них предложены раз- 
личные модели [121, 128, 143, 171]. 

В качестве обобщающего для распределения амплитуды им- 
пульсной помехи можно предложить распределение, образованное 
взвешенным суммированием четырехпараметрических функций 
распределения 


К к 205 
У (ү) = 2 ска (р), Фуск 1, 220, &=1, К. (1.76) 


Частная модель распределения (1.76) в виде взвешенной сум- 
мы рэлеевских функций распределения была предложена для им- 
пульсной помехи в [171]: 


к уру 
(р У те", 0, 

1 Ё тА 

Следует подчеркнуть, что сосредоточенные и импульсные по- 
мехи наблюдаются не только в каналах радиосвязи [13, 40, 128]. 

Идеализированные модели сосредоточенных и импульсных по- 
мех часто задаются в форме случайной последовательности 
ӧ-функций (соответственно по частоте и времени). Поскольку 
суммарная полоса частот или интервала существования такой 
помехн имеет меру нуль, то в лринципе в системах связи такую 
помеху можно было бы полностью подавить, К сожалению, одна- 
ко, реально существующие сосредоточенные и импульсные помехи 
плохо описываются такой моделью. 

Будем аппроксимировать аддитивный шум тремя компонен- 
тами 


п(Ь г) =пф (Ё, г) +по(Ь г) + пи(Ь г), (1.77) 
где пф (ё, г) — флуктуационный гауссовский белый шум с корре- 
ляционной функцией 
Ва (Ё, Г, г, г") = № (2—2, гг’); а 
№ — матрица спектральных а уми; Для каждой ска- 
й = Фи фи 
лярной компоненты № = ТЕРРА. У 
средней мощности помехи в полосе анализа сигнала (которая 
всегда считается ограниченной по временным и пространственным 
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это отношение 


частотам) к частотному объему анализируемого сигнала Ув; Рь Ех, 
Ри, Е, — размеры спектра анализируемого сигнала по положитель- 
ным частотам; п, (Ё, г) — сосредоточенный гауссовский шум с кор- ` 
реляционной матрицей В, (#, Е, г, г’); пи(Ё, г) — импульсный не- 
гауссовский шум. Воздействие такой помехи на связь будет ана- 
лизироваться в гл. 5. 

Главное внимание будем уделять весьма характерному для 
многих систем радиосвязи гауссовскому алдитивному шуму л (і, 
г) = пф (/, т) +пе (Ё, г) с корреляционной матрицей В (і, Ё, г, г). 

Часто будем пользоваться моделью поля м (#, г) с факторизуе- 
мой по Ёи г корреляционной функцией 
ВЫ Е, г, г’) = ВЕБ Р) ВИ (г, г’), 

в частности моделью 
В(і, Ё, г, г) = [делает + М6 (хх) 160—0, уу, 2—27), 


(1.78) 


образованной некоррелированными компонентами пъ(Ь г) и 
пс(Ь г). Она позволит оценить и учесть влияние коррелированной 
в пространстве помехи, в данном случае представляющей собой 
одномерный марковский процесс по оси х. 

Модель (1.78) предполагает, что сосредоточенная часть помехи 


определяется корреляционной функцией 
В,(і, Ё, г, г’) =оёе 15-1 6 (1, 0—0", 2—2’). 
Представляет интерес модель помехи пс (Е, г), образованной в 
точке г суперпозицией многих лучей (см. (1.17)]: 
М 
Пе (Ё, т) = х Пек (Ь г) = 


2 
| нае (г, 9) 


м а 
== У Ке й (2, 0)е , (1.79) 
в 

где Аф (Өр, г) — случайный фазовый сдвиг, зависящий от г и 

учитывающий кривизну фазового фронта луча, пришедшего с на- 
с2л 

правления 8,1; = —^— —— средняя длина волны помехи, при- 
©пһ 


шедшей с направления Өһп; 
й (в, 0) = (е 9 0 е окт) 
— луч, достигающий точку г=0 с направления 6,» и характери- 
зуемый случайной амплитудой у» (#) и фазой фһ (2). 
Функция корреляцни для (1.79) 
м м 
В. Г, т, г) = ХР) оз [ви Ф, (0) + 
ии = 
2; 
Е (г, го(Ө, 2) + АфцӨ, в г) ]соз[-— ви + фа (Р) + 


№ 
+ 


2п 
Аа 


(г, го ( Ө, „)) +Аф (02, г) >. 
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р А > 


Если лучи некоррелированны, изменения пек(Ь г) во времени и 
пространстве, а также амплитуд үһ(ѓ) и фаз фь(Ё) независимы, 
распределение разности фаз фь (і) — Ф»ь(Ё) симметрично, квадра- 
турные компоненты у (2) созфь (і) и «(И ѕіпфь({) имеют одинако- 
вые корреляционные функции, равные В\{&, #), то для функции 
корреляции помехи получаем 


Ве(Ь Е, г, г’) =В(Ь Р) Ў ов нь (ЕР) +0, (г, г/) >, 


где 
би (г, г") = (гг, го(9ъ а) +Аф(г, @л и) —Аф(г”,@ли). 


Если принять Фпһ= п (т. е. все лучи помехи имеют одинаковые 
частоты) и обозначить 


У бо Өһ (г, г’) = В, (г, г’); 5 пен, г’) >= В, (г, г’), 


то 
В, (1,1, г, г’) = В(Ь Е) [В (г, г’) соѕ вп (2—2) + 
+В, (г, г’) ѕіп в, (Е Е)]. (1.80) 


При симметричном распределении Ө (г, г’) имеем В› (г, г’) =0 
и функция корреляции помехи 


Ве(Ь 1, г, г’) =В(Ь Е) соѕ[ ол (2—2) ]Вь(, г’). (1.81) 


Как видим, здесь имеет место факторизуемость корреляционной 
функции по пространственным и временному аргументам. Если 
квадратурные компоненты %({) полагать ё-коррелированными со 
спектральной плотностью о?, то из (1.81) следует 


Ве (і, Ё, г, г’) = о? В! (г, г’) 6 (1—2). 


Эта модель использовалась в различных работах [25, 48]. 

Учет ё-коррелированного слагаемого шума в модели (1.77) 
гарантирует устойчивость решающей процедуры (несингулярность 
решения) {17, 78]. 

В данной книге исследуются лишь поля, квантовые свойства 
которых не учитываются. Укажем, однако, что получаемые ниже 
результаты могут быть перенесены на квантовые задачи, если 
только в них квантовые шумы малы по сравнению с некоррелиро- 
ванным гауссовским шумом. 

Большую роль в задачах оптимальной обработки сигналов ди- 
скретного аргумента 4 играет отношение правдоподобия гипотез 
о наличии сигнала и; (1) на фоне шума п({) и о наличии только 
шума 


№. м(2 (4) = ш (&) +п1(6), А гм 
№. (Ев) = я), 8=Ъ № 


и, м=Ци: (&)] = 


которые будем называть нормированной функцией правдоподобия. 
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И! 


Для гауссовских полей непрерывного аргумента существует от-_ 
личный от нуля предел [3, 70, 78] 


= и: (0] = Пт д, м, 


который назовем нормированным функционалом . правдоподобия. 
Обобщая результаты [126], можно записать нормированный функ- 
ционал правдоподобия при точно известном векторном сигнале 
и: (2 г) на фоне произвольного гауссовского шума в виде 


и=ехр[9:—12.], (1.82) 
где! 


а= (Гат (Ь г) цоп: (Ё г) аг Веј 2°(Ь тушоо (0, г) дат (1.83) 
— корреляционный интеграл для і-й позиции; 
та (0, г) ао (6 п) ага р ш, гунох (0, г) аг (1.84) 


— энергетическое отношение для і-й позиции. Здесь введены век- 
торные поля 


Шоп (т = (ЕР, г, гуше (2, г) араг", 
поп (6 г) ТР 0, г, гуш (0, г) амаг’, 


которые будем именовать в дальнейшем опорными сигналами 
(в схеме оптимального приема на корреляционной основе). 
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1.11. Алгоритмы оптимального приема 


В системах радиосвязи, радиолокации и других системах ал- 
горитмы оптимального приема детерминированных сигналов? на 
фоне аддитивного шума с целью получения оценки дискретного 
параметра 6; (сообщения 65:}, т. е. алгоритмы обнаружения или 
различения, как правило, основаны на сравнении между собой с 
заданным весом ғ; значений нормированных функционалов прав- 
доподобия /; ®. 


аге тах{е:!:}, 1={0, 1, ..., т 1}, (1.85} 
+ 


где под ага тах{А:} понимается то значение і, при котором А; 
і 


максимально. Веса ғ; зависят от априорных вероятностей симво- 
лов В, цены ошибок и других параметров, определяя тот или иной 
критерий оптимальности приема. С учетом (1.82), (1.83), (1.84) 


* Сходимость стохастических интегралов всюду понимается в среднеквад- 
ратическом смысле. 

2 В реальных системах связи, радиолокации и других ожидаемый сигнал 
(поле и:(Ь г)] можно считать по результатам его оценки известным лишь с 
тем или иным приближением, которое зависит, в частности, от энергетическо- 
то отношения сигнал/шум. 

18]. Такой алгоритм реализует байесовский критерий оптимальности [78, 89, 
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алгоритм (1.85) в канале с произвольным гауссовским шумом 
принимает вид! 


аге тах {91—12 + пе:} =аг& тах[ [| 2Т(Ь, г) под: (Ё, г) 4#4"— 

Ё + 
чаб, Г) цоп + (2, г) аг-+ ше = аге тах] - Ве И 1%, тух 
хо: (Ё, г) ааг 2} (2, г) шоп (6, г) бга Я (1.86) 


На рис. 1.6 показана структурная схема реализации оптималь- 
ного алгоритма (1.86) на базе матричной корреляционной схемы. 
В ней три основных блока 
приемника: БИ — блок 
измерения параметров 
принимаемого поля (для 
получения необходимой 
априорной информации), 
БФ — блок формирования 
необходимой априорной 
информации для решаю- 
шего блока [сигналов 
тактового управления 
СТУ, ожидаемых опорных 
сигналов ОС (ио: (Ё, г)), 
пороговых сигналов ПС (А2;— 
— а;) ] и решающий блок РБ, 
———- ==-——--+ содержащий т матричных 
| (векторных) ПВ перемножите- 
| лей Л; и интеграторов И;, а 
| также т скалярных вычитаю- 
| щих устройств ВУ и схему 
[ 
| 
( 
| 


сравнения и выбора (ССВ) в 
моменты, кратные Т, наиболь- 
шей из входных величин для 
определения значения позиции 
(символа), регистрируемого в 
дискретном запоминающем 
устройстве ЗУ. После вынесе- 
ния решения блоки, накапли- 
вающие энергию, должны быть 
приведены к нулевым началь- 
ным условиям для приема по- 
следующих элементов. Точные 
Рис. 1.7 знания в месте приема ожида- 


' В дальнейшем будем пользоваться записью алгоритма и отдельных его 
компонент как в комплексном, так и в вещественном представлении. Трактуя 
комплексную огибающую опорного «сигнала как оптимальное амплитудно-фа- 
зовое распределение по раскрыву приемной антенны [5, 11, 126], можно ввес- 
ти в рассмотрение векторные диаграммы направленности в дальней зоне оп- 
т прнемных устройств при заданных свойствах сигнала н шума в ка- 
нале р 
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емых (опорных) сигналов ион: (Ь г), в том числе и соответствую- 
щих фазовых соотношений, характеризуют когерентность рассмат- 
риваемой схемы. 

При практической реализации ПВ обработки сигналов блоки 
П; и И; могут быть совмещены в одном блоке. 

На рис. 1.7 дана структурная схема реализации оптимального 
алгоритма (1.85) на базе схемы с матричными ПВ согласованны- 
ми (линейными) фильтрами СФ [59]. Реализуемые импульсные пе- 
реходные характеристики таких фильтров (с учетом ограничен- 
ности области анализа поля А) определяются опорными сигнала- 
МИ оп: (Ё, г) [59]. 

Некоторые аспекты различной реализации устройств оптималь- 
ной ПВ обработки лоля, в том числе голографическими методами 
и на цифровой основе, освещены в [7, 59, 104, 139, 148]. 


Алгоритм (1.86) записывается в скалярном виде как 


1 ГА 
ага тах У ([а (6, г)монибЬ, г) аа У иа (0, г) шаки (6, г) аг), 
' =" Геи 


РА 
где Ноци(Ь г) = Х чье, Е, г, туц. (Е, г) агае, т. е. в общем 


к=] 

случае (при произвольной корреляционной матрице аддитивного 
шума) оптимальный алгоритм требует совместной обработки сиг- 
налов всех скалярных компонент. Поэтому большой практический 
„интерес представляет ситуация, когда помеха не коррелирована 
по отдельным скалярным компонентам. Тогда корреляционная 
матрица помехи является диагональной и вычисление корреля- 
пионного интеграла (соответственно и реализация оптимального 
приема) существенно упрощается. В этом случае 


Габ, гу (Ё Р, г, г") (Р, г’) ага а, 


= 
т. е. при обработке [-й скалярной компоненты поля 21(Ь г) необ- 
ходим опорный сигнал, зависящий только от этой же скалярной 
компоненты сигнала. Энергетическое соотношение в этом случае 


Ь 
вт иа (і, туи ( Ё Е, г, Гуии( Е, г’) агага". 
2:1 


Общая теория разнесенного приема (учета Г компонент сигнала) 
будет рассматриваться в гл. 4. 

В случае использования распространенного критерия минимума 
средней вероятности ошибки (критерия Котельникова или «иде- 
ального наблюдателя») [33, 71, 128] е; определяются априорными 
вероятностями передачи символов р(6:) и алгоритм (1.85) можно 
записать в виде 


аге тах {р (6:)1} =аге мах{(Р(Ыт(Ь г)}, {1.87} 
і (4 
т. е. выбирается дискретный символ, для которого апостериорная 


вероятность передачи максимальна. 
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В книге чаще всего будут рассматриваться алгоритмы приема, 
основанные на критерии максимального правдоподобия. Они сле- 
дуют из (1.87) при р(6:) =сопѕїі (равная вероятность передачи 
символов) ! или из (1.85) при г: =сопѕі 


агё тах {1}. (1.88) 


В случае критерия Неймана — Пирсона, используемого при 
простом обнаружении, е/єо определяется заданной вероятностью 
ложной тревоги [23, 128]. Приписав отсутствию сигнала (наличие 
в канале одного шума) символ 0, а наличию сигнала (на фоне 
шума) символ 1, нетрудно убедиться в идентичности задач про- 
стого обнаружения и различения в двоичной системе связи с пас- 
сивной паузой (АМ). 

Отметим, что в канале с аддитивным гауссовским шумом при 
детерминированном входном сигнале корреляционный интеграл 
4: является достаточной статистикой или определяет выходной 
эффект «достаточного» приемника. Для системы сигналов с ак- 
тивной паузой (ћ2;= 12) оптимальный приемник в таком канале, 
реализующий алгоритм (1.88), должен вычислять только корре- 
ляционные интегралы для разных { и сравнивать их между собой. 

Поскольку и; (і, г) =и(& г, 6:), то задачу оптимального обнару- 
жения и различения можно свести к задаче оптимальной оценки 
дискретного параметра ё; (сравнению т гипотез относительно 
этого параметра). Когда число гипотез очень велико, выполнение 
полного их перебора встречает определенные трудности. В этой 
связи встает вопрос о возможности использования методов оценки 
непрерывного параметра 6, реализуемых достаточно простыми 
средствами, для оценки дискретного 6; (см. гл. 3). 

Если принимаемое поле и; (2, г), а следовательно, и нормиро- 
ванная функция (функционал) правдоподобия [ зависят от не- 
которого набора (вектора) случайных неинформационных (несу- 
щественных) параметров А с распределением ЇЙ (А), то оптималь- 
ный байесовский приемник строится по алгоритму [89, 128] 


ага тах (е: | (А) (А) Ф), (1.89) 
А | 

где Анп — область определения неинформационных параметров 

сигнала. 


В каналах с селективными замираниями (во времени, по ча- 
стоте, в пространстве) А приходится рассматривать как случай- 
ную функцию соответствующих аргументов. В этом случае часто 
используемый путь для нахождения усредненной функции правдо- 
подобия заключается в разложении этих функций по Карунену — 
Лоэву с некоррелированными координатами (см. $ 2.4). 


1 В системах передачи данных, занимающих все большее место в общей 
сети связи, предположение о равновероятности передаваемых символов (с уче- 


том свойств источников и методов кодирования) соответствует реальным усло- 
ВИЯМ. 
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Для гауссовских каналов с селективными замираниями суще- 
ствует и другой путь нахождения алгоритма оптимальной обра- 
ботки, основанный на сравнении конкурирующих гипотез о раз- 
личных корреляционных функциях [25, 78]. Эти алгоритмы могут 
быть обобщены на случай обработки гауссовских векторных по- 
лей. Однако лредставляется, что этот путь не имеет видимых пре- 
имуществ по отношению к вышеуказанному в условиях парамет- 
рической неопределенности сигнала. 

Алгоритмы оптимального приема дискретных сообщений могут 
строиться и на оценочно-корреляционной основе [59, 72, 115, 164]. 
В частности, можно показать, что при некоррелированности со- 
средоточенной пе ( г) и флуктуационной пь(Ь г) частях помехи 
алгоритм оптимального приема (1.86) представим в следующем 
эквивалентном виде: 


аге тах 00120, п) (пе (6 г) Е пес, г)) ш. (2, г) аас 


Е т гун (б г) ата =], 
2м 
где й.;(#, г), Йо (В г) — неупреждающие оценки по минимуму 
среднего квадрата ошибки сосредоточенной помехи соответственно 
при гипотезах о наличии в месте приема сигнала і-й позиции на 
фоне помехи и наличии только аддитивной помехи [164]. 
При получении этого алгоритма учтено, что импульсная ха- 
рактеристика оценивающего фильтра 8 (2, #, г, г’) связана с обрат- 


"ной корреляционной функцией Ҹ (і, Г, г, г’) соотношением 9 (Ё, Ё, 


г, г’) = 16 (И, гг’) МҸ (0, РЕ, г, г’). 

Когда отсутствует достаточная априорная информация о сиг- 
вале и помехе, перечисленные алгоритмы не могут быть реализо- 
ваны. В частности, при отсутствии знания априорного распреде- 
ления несущественных параметров канала алгоритм (1.89) нереа- 
лизуем. 

Разработаны различные пути преодоления априорной неопре- 
деленности, в том числе различные адаптивные и непараметриче- 
ские методы оценивания [78, 119, 142]. 

Заслуживают внимания алгоритмы приема, которые при при- 
нятии решения вместо неизвестного априорного используют апо- 
стериорное распределение параметров канала, а также обобщен- 
ный алгоритм максимального правдоподобия [128] 
аге тах{тах(е:1:(2))}, (1.90) 

і 


вовсе не требующий знания параметров канала и формирующий 
для каждой из гипотез функцию правдоподобия при тех значе- 
ниях неизвестных параметров, которые ее максимизируют. 


1.12. Оценка качества систем передачи дискретных сообщений 


Объективной мерой качества систем передачи дискретных со- 
общений по каналам связи в большинстве случаев являются до- 
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стоверность и надежность связи. При сравнении различных си- 
стем между собой достоверность передачи удобно оценивать экви- 
валентной вероятностью ошибки р». Она определяется Л. М. Фин- 
ком [128} как вероятность ошибочного приема символа в вообра- 
жаемом двоичном канале без памяти, в котором кодом без избы- 
точности передается то же количество информации, что в рассмат- 
риваемой системе (с заданными кодеком, модемом, моделью ка- 
нала), при условии, что в воображаемом канале и анализируемой 
системе обеспечивается одна и та же вероятность ошибочного 
приема кодовой комбинации р» *®. В условиях достаточно надеж- 
ной связи рь^ри/Ё, где Ё — число информационных симзолов В 
кодовой комбинации. Сравнение различных систем между собой 
по эквивалентной вероятности ошибки р» разумно вести при по- 
стоянной средней мощности передатчика Рлер и неизменной ско- 
рости ввода информации в канал 


1 п, 196" 


у, дв. ед./с, 


где Ик — число каналов параллельной передачи; т — позицион- 
ность кода; Т — длительность элементарной посылки передавае- 
мого сигнала; у — коэффициент замедления передачи, обуслов- 


ленный избыточностью кода. 

Если фиксированы эквивалентная спектральная плотность 
мощности аддитивной гауссовской помехи в канале №, (см. $ 2.9), 
его средний квадрат коэффициента передачи ү? и объем простран- 
ственной области обработки поля тез А, то инвариантом сравне- 
ния различных систем является величина 


№ 7 Рпер тез ® тү Риеь тез Ю 
а 1 Молк , 
№ т 10807 У п ыы 


Введем параметр! 


22 = РТ тез Ю/М, (1.91) 


— отношение энергии элемента сигнала в месте приема к эквива- 
лентной спектральной плотности мощности гауссовсксго шума?; 


Р, — средняя мощность передаваемого сигнала в одном частот- 
ном канале. Для последовательного модема Пк=|, Ре= Риер и 
12 = 12,100 ту. (1.92) 


Для параллельного модема, полагая пк==п, имеем Р,== Рһер/л, 


* В этой книге в большинстве случаев средняя вероятность ошибочного 
приема символа в анализируемой системе р= р». 

1 В дальнейшем также будет использоваться параметр #2 = Р.Т. тез А/М. 

? При белом шуме в канале №== №, где М — спектральная плотность 
мощности на положительных частотах временного спектра. Равенство (1.91) 
следует из (1.84) для каждого луча многолучевой скалярной модели канала 
(1.18) при неизменной во времени (на интервале анализа) кривизне фазового 
фронта волны и факторизуемой обратной корреляционной функции помехи. 
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длительность элемента сигнала в л раз больше длительности эле- 
мента для последовательного модема и величина й? снова опреде- 
ляется (1.92). 

При использовании двоичного (т==2) безызбыточного (у==1} 
кода 12—78, 

Если вместо средней фиксирована пиковая мощность передат- 
чика Рпик, то инвариант сравнения 


№ т? Ранк теб у РпикТ тез 2 Рпер 1? Т шеѕ К 
5 М пк 1083 ту Му пн 108. ту 


‚ (1.93) 


1 
№ т 1085 ТУ Пк 


где Риик/Рнер==\? — пикфактор передаваемого сигнала. 

Для последовательных систем с активной паузой ү2посл== 1. 
Для параллельных (многочастотных) систем 2иар==и!!, где р — 
коэффициент эффективности использования суммарной мощности 
передатчика [128], 1<р<2. При и>>1 и достаточно больших зна- 
чениях п имеем |2иар==и"-1%1. С учетом (1.91) и (1.93) для пос- 
ледовательных систем справедливо (1.92). Для параллельных си- 
стем 2—1 Довоту/Т2пар- 

Различные системы, работаюшие в заданном канале, можно 
сравнивать между собой по показателю В:/;==рь/Рь; при 1. = 
==сопѕі, т. е. выигрышу по эквивалентной вероятности ошибки при 
переходе от {-й системы к ј-й или же по энергетическому выигры- 
шу (проигрышу) такого перехода 
< ЕЕ 
т/5 (дБ) =1016(02:/1;) при рә== сопзі. (1.94) 

Для подавляющего числа систем связи помимо показателей 
ры и ћ?ь; существенной является и полоса частот Ё:, требуемая 
системой при заданной скорости Г’. В этой связи можно в качест- 
ве показателя эффективности ввести обобщенный энергетический 
выигрыш \*:/; перехода от ій к ј-й системе [39, 57]: 

ы; Е Р, 
т" (дБ) = 11а [ РР =; (дБ) +1016 =. (1.95) 
\ РР; б 

В тех системах связи, в которых занимаемая системой полоса 
частот Ё; пропорциональна числу позиций кода т;, вместо (1.95) 
можно записать 


пр (дБ) = (дБ) +101874. (1.96) 


В каналах, в которых помимо интерференционных наблюдают- 
ся и медленные замирания различной физической природы [2, 46, 
47, 50, 66, 128, 134], указание эквивалентной вероятности ошиб- 
ки рь (полученная усреднением на интервале локальной стацио- 
нарности интерференционных замираний Г.с) не обеспечивает 
полной характеристики качества, поскольку на интервале сеанса 
связи Те» Тл. в разные отрезки времени будет наблюдаться раз- 
личная вероятность ошибок, т. е. р»==рь(а}, где а — медленно ме- 
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няющаяся совокупность параметров канала, которая определяет 
его состояние. Иными словами, на величину р,(а) следует смот- 
реть как на случайный процесс. 

С учетом сказанного качество связи характеризуют [66, 68, 
128] ее надежностью!, определяемой как вероятность того, что за 
время Т, сеанса связи вероятность ошибки р. не превышает задан- 
ной величины ро*}: 

ру=Ф (ао) А 
Р= | ҮҮ (рь(а))рә= (1 (а)аа, (1.97) 


А а 


где # (рь (а)) — плотность вероятности р, (а); (а) — плотность 
вероятности системы параметров, определяющих медленные слу- 
чайные изменения свойств канала; Ла — область определения па- 
раметров а, обеспечивающих условие р»%< ро; ао — значение а, 
обеспечивающее заданное ро. 

Во многих случаях предпочтительнее рассматривать зависи- 
мость допустимой вероятности ошибки ро от усредненного отноше- 
ния сигнал/шум в канале А?м (усреднение по медленным флуктуа- 
циям в канале) при заданных значениях надежности Ё и коэффи- 
циенте, характеризующем глубину медленных флуктуаций пара- 
метров канала (см. $ 2.16). 

При использовании двух указанных показателей качества (до- 
стоверность и надежность) можно также определить: выигрыш по 
надежности перехода от і-й системы к ј-й при заданных достовер- 
ности и отношении сигнал/шум 


мї, 05)=101е( а) при ро= сопзі, йм = сопѕі; 


энергетический выигрыш перехода от і-й системы к ј-й при задан- 
ной надежности Ё и требуемой достоверности ро 


мчав 10 (5 н) при Ё=сопѕі, ро= сопѕі; 


2 ем 


выигрыш по допустимой достоверности передачи при переходе от 
4-й системы к ј-й при заданных отношении сигнал/шум и надеж- 
ности 


М? == при ы=сопз, Р = сопѕі. 
ро 
Выводы 


1. Векторный линейный ПВ канал удобно описывать различными всктор- 
ными системными характеристиками, в частности передаточной функцией. 


1 Вопросы аппаратурной надежности в этой книге не рассматриваются, 
поэтому вместо более строгого термина «надежность канала (системы) по по- 
мехоустойчивости» используется термин «надежность». Обычно надежность из- 
мерястся в процентах. 

*% Если_Ге существенно меньше интервала корреляции медленных замира- 
ний в канале, то Ё не зависит от Те [68, 128]. 
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2. Для широкого класса стохастических волновых каналов можно принять 
общую гауссовскую модель поля сигнала и помехи (одномерное четырехпара- 
метрическое распределение амплитуд н фаз сигнала). 

3. Вектор математических ожиданий и ‘корреляционная матрица стохастиче- 
ского векторного поля являются во многих случаях его важнейшими характе- 
ристиками, а в случае справедливости общей гауссовской модели полностью 
его описывают. Большой интерес представляют модели полей с диагональной 
корреляционной матрицей и факторизуемой по отдельным аргументам корре- 
ляционной функцией. 

4. Можно ввести различные модели векторного стохастического ПВ кана- 
ла в зависимости от селективности или неселективности замираний системной 
характеристики по отдельным аргументам и от памяти канала. 

Большой практический интерес представляют одно- и многолучевые модели 
векторного ПВ канала с той или иной степенью селективности. 

5. Для векторного ПВ канала с детерминированным сигналом и произ- 
вольным гауссовским шумом корреляционный интеграл, реализуемый линейной 
когерентной обработкой поля, является достаточной статистикой анализируемо- 
го поля, а для систем сигналов с активной паузой полностью определяет оп- 
тимальный приемник. 

6. Из различных алгоритмов оптимальной обработки векторного поля в 
системах передачи дискретных сообщений наибольший интерес представляют 
алгоритмы, основанные на критерии максимального правдоподобия. При от- 
сутствии достаточной априорной информации представляет интерес обобщен- 
ный алгоритм максимального правдоподобия. 

7. Качество передачи дискретных сообщений ло различным каналам можно 
объективно оценивать эквивалентной вероятностью ошибки (достоверностью) 
и надежностью связи. 


Глава 2 


Поэлементный прием в однолучевом 
канале 


В настоящей главе рассматривается ПВ обработка скалярного 
поля (одной скалярной компоненты векторного поля) в предполо- 
жении того, что в области приема А доступен анализу единствен- 
ный луч, определяемый вектором углов прихода 8 (который в 
дальнейшем, где не требуется, указываться не будет), а взаимные 
запаздывания отдельных подлучей удовлетворяют условию 
Аттах==Абһах«Т, где Т — тактовый интервал. Следовательно. 
речь идет о канале с короткой памятью и при поэлементном прие- 
ме интервал анализа ограничен пределами &, Т--{о, где і — мо- 
мент отсчета, определяемый системой синхронизации. Считая си- 
стему тактовой и цикловой синхронизации идеальной, положим 
ӧ==0% и ТГ. =. 


*) С учетом этого обстоятельства запаздывание однолучевого сигнала по 
огибающей в месте приема в дальнейшем полагаем равным нулю. 
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2.1. Алгоритм оптимального приема при точно известном сигнале 
и его реализация 


Алгоритм оптимального приема при точно известном сигнале 
и: (1, г) и гауссовском шуме в канале с корреляционной функцией 
В(Ь РЁ, г, г’) можно в соответствии с (1.36) записать в виде 


агё тах [еге] =аге таж[а:—й + шей, «0, 1, М1}, 
+ 
(2.1) 
І БЕНИ , 
= > Ве 20, г) йо (6, г) аг | 
= [[2(—, г) пов (Ё, г) ааг, 


в = 0806, т) йол (0, т) аг 29 
1 

і! ш (Ё, т) иоп г(#, г) аг, | 

бота г) ЧЕ, С, г, г) а (0, г) ва, у 

Шоп + (г) = [Ч (Е, г, г) (Р, гг) ааг", | Е 


Ч (Е, Ё, г, г’) — функция, обратная корреляционной функции 
В(і Р, г, г’). Если шум 6-коррелирован по пространству и во 


времени (белое шумовое поле), то Ч (Е, Ё, г, г. 8-2, г—г’} 
о 


и 


РА = 5180 г), т) аг 


= 2р (і, куша паат, 
0 
2.4 
ТЕ гу аг 24) 
№, = [Е г) [агат 
0 


= ТАНЬ ааг. 


Поэтому при наличии в канале только «белого» шума схема при- 
емника, реализующего алгоритм максимального правдоподобия 
(=, =), инвариантна к характеристике шума №. 

Реализация алгоритма (2.1) при скалярном поле осуществля- 
ется на корреляционной основе и на основе согласованного фильт- 
ра соответственно согласно структурным схемам рис. 1.6 и 1.7 с 
одной скалярной ветвью. 

Поскольку при обработке учитываются фазовые соотношения 
сигнала, то рассматриваемый алгоритм приема называют коге- 
рентным. 

Подчеркнем, что оптимальная обработка поля действительно 
будет иметь место, если блоки БИ и БФ оценивают корреляцион- 
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ную функцию аддитивной помехи и ожидаемые сигналы с доста- 
точно малой погрешностью. Оценка отдельных реализаций сигна- 
лов и:(Ь г) и обратной корреляционной функции помехи Ч ($, Г, 
г, Г) может быть получена с высокой степенью точности при на- 
личии классифицированной выборки анализируемого поля. Такая 
возможность реализуется, с одной стороны, за счет наличия пауз 
при передаче сигналов (в этих паузах может изучаться аддитив- 
ный шум в канале), а с другой стороны, за счет передачи спе- 
циальных зондирующих сигналов [47, 58, 128]!. Однако и в усло- 
виях неклассифицированной выборки существуют различные спо- 
собы надежной оценки параметров канала [58, 59, 78], на кото- 
рых останавливаться не будем. 

Для системы с активной паузой (#2,=#2) при использовании 
критерия максимального правдоподобия (==е) алгоритм (2.1} и 
соответственно его реализация упрощаются (на схемах рис. 1.6 и 
1.7 отпадает необходимость в блоках вычитания опорных сигналов 
и, кроме того, упрощается блок формирования БФ, так как те- 
перь не требуется знание величин #2; и е;). 

Для двоичной системы сигналов (1=0,1}, представляюшей 
вссьма большой интерес в технике связи, локации и других обла- 
стях, алгоритм оптимального приема можно записать в виде 


[206 г) по р(Ё, г) аг, + 82—10 20. =0, (2.5) 
` 1 

где Іп 2о/ё, зависит от критерия оптимальности; Иопр(ЁЬ г) == 
= Г (Ё Е, г, г) (Р, г) а — опорный сигнал, соответствую- 
щий разностному сигналу ир(Ь ғ) = (Ь г) —ио(Ь г). При выпол- 
нении неравенства со знаком «>» регистрируется символ «1», со 
знаком «<<» — символ «0». Реализация алгоритма (2.5) посредст- 
вом корреляционной схемы рис. 1.6 требует лишь одной скалярной 
ветви обработки с использованием опорного сигнала ион (1, г). 
В схеме рис. 1.7 требуется также одна скалярная ветвь с фильт- 
ром, согласованным с сигналом Иопр(Ь Г). 

Реализация алгоритма (2.1) упрощается при факторизуемости 
принимаемого поля &+:(Ъ г), а также обратной корреляционной 
функции помехи Ч (Ё, Ё, г, г’). Как было показано в 1.3, при од- 
нолучевой модели канала имеет место факторизация принимаемо- 
го поля 
0.00, гу = (аи (г). (2.6) 
Интересно проследить связь между факторизуемостью корреля- 
ционной функции поля помехи В, (Ё, Г’, г, г’) и факторизуемостью 
ее обратной функции. К сожалению, общих теорем, устанавли- 
вающих такую связь, не существует. Однако если факторизуе- 
мость корреляционной функции помехи имеет место: В (&, Ё, г, 
г’) =ВКЬ Е) ВИ (г, г’) — и функции ЧТ(Ь Ё) и ЧИ (г, г’) являются 


1 Такое изучение, в частности, реализовано в системе СИИП, рассматри- 
ваемой подробно в гл. 3. 
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решениями соответственно интегральных уравнений ( ВІ(Ё, 
Рур, 1") а = 601—1") и [| ВИ(е, г) (г, г”) а’ = (г-—г"), то 
обратная корреляционная функция факторизуется по пространст- 
венным и временным переменным 


ЧР, г, г) Ц, Р)4и(г, г’). (2.7) 
С учетом (2.6) и (2.7) корреляционный интеграл в (2.2) принимает 
вид 

= Ве 2:0) 07а а = [2100 Ве и (0) — 

— (пт: (0 ]аЬ 

где ии + (0 = Ч Река; йода (г) = | ЧИ (г, г) йа (7) аг", а 
2.0) = [2(Ь г) он + (г) аг; 2 (В = је, г) Кейп: (г) аг, 

22 (1) =[2(4, г) т йо (г) г 


— результаты пространственной обработки входного поля. 
На рис. 2.1 показана структурная схема приемника, реализую- 
шего алгоритм (2.2) в условиях раздельной пространственной и 


ООО ИИ 
2 


временной обработки на основе корреляционной техники. Блоки, 
осуществляющие пространственную обработку (перемножители и 
интеграторы), помечены индексом г. Аналогично может быть по- 
строена схема и на основе раздельной согласованной фильтрации 
по пространству и во времени. Могут быть предложены схемы, в 
которых по пространству осуществляется согласованная фильтра- 
ция, а во времени — корреляционная обработка или наоборот — 
корреляционная обработки по пространству и согласованная филь- 
трация во времени. 
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На практике часто можно считать, что полосы пропускания 
приемной аппаратуры по временным и пространственным часто- 
там достаточно малы по сравнению с полосой входного шума, что 
позволяет во многих случаях считать этот шум ё-коррелированным 
во времени, по пространству, а иногда одновременно во времени 
и пространстве. Выражения для 4: и А2; для этих случаев следуют 
из (2.2). 


2.2. Алгоритмы оптимального приема при неопределенной фазе 


и не зависимых от нее флуктуациях амплитуд, их реализация 


Представим анализируемое поле с учетом модели (1.18) при 
№=1: 


ш: (Ё г) = Веуз: (Ё)е-Не+фе, г, 01 = 


= [ию (Ь г) созф-Ейю (Ь г) ѕіп $], (2.8) 
тде ф — случайная фаза, которую считаем равномерно распреде- 
ленной на интервале [—л, л], а Ф(і, г, 0) — детерминированная 


часть фазы, определяющая фазовую структуру анализируемого 
поля в отдельных точках с учетом также и кривизны фазового 
Фронта: йю(Ь г) = 8: (4) е-14 4 г. ® „комплексный сигнал на выходе 
канала с единичным коэффициентом передачи. Определим опти- 
мальный байесовский алгоритм независимого приема элементов 
сигнала в предположении того, что сигнал (2.8) принимается на 
фоне гауссовского аддитивного шума. 

При фиксированном значении ф корреляционный интеграл в 
(2.2 


9:=7[Х:соѕ ф + У; ѕіп $] =уд:о= тҮ; соѕ (ф—Ф;), (2.9) 
где 4:10 = Х;: соф + У: ѕіп Фф; (2.10) 
Х;= ({2(Ь, г) ноп о(ё, г) діаг; Уз = [| 2(1, г) оп зо(ё, г) ат; (2.11) 
шото (В, г) = [Ч Р, г, г) шо (Ё, 7) араг"; (2.12) 


Йоп (0, г) = (ГО, Е, г, г’) (Е, г’) Раг". 


Огибающая У; и начальная фаза Ф; корреляционного интеграла 
40 определяются формулами: 


УИ У, Фак р . (2.13) 
1 

Нетрудно показать, что огибающая /; инварнантна к сдвигам фа- 
зы опорного сигнала ионю(Ь г) на произвольный угол. Поэтому 
приемное устройство, которое использует лишь огибающие сигна- 
лов и не требует знания фазы, называют некогерентным. С учетом 
(2.9) нормированный функционал правдоподобия (1.82) 


(в) =е? ат? И: 005 (9—0), (2.14) 


где А20= И Шо (Ё, Г) Ион 0 (В, г) ааг (2.15) 
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— энергетическое отношение для і-й позиции принимаемого поля 
при единичном коэффициенте передачи канала. Подчеркнем, что 
энергетическое отношение 1? для рассматриваемой модели не за- 
висит от фазы Ф. Усредняя (2.14) по равномерно распределенной 
на интервале (—л, +л) фазе Ф, получаем 


= ПФ) (ф) р=ет "о (ру, (2.16) 


Оптимальный байесовский алгоритм при неопределенной фазе 
аналогично (2.1) 


аге тах {ве "в /(рУ;)}) =аге тах{ш (р) — 2+ те). 
+ і 
(2.17) 
Алгоритм (2.17) имеет вид 
аге тах{ф(У:)}, (2.18) 
где ф(У:) — функция от И», реализуемая как посредством линей- 


ных, так и нелинейных операций. Для двоичной системы сигналов 
(2.17) можно записать в виде 


о (ФУ, 80 
ш| 9 ] 2 (А20) — п -№— 20. 
у) ү (А210 о) Ре = 


Варианты схем приемников, которые реализуют алгоритм 
(2.18) с использованием корреляционной техники и согласованных 


фильтров, показаны на рис. 2.2 и 2.3. На этих рисунках приняты 
следующие обозначения: СОМ — схема определения моду- 
ля вектора по двум ортогональным компонентам (например, 
схема В. С. Мельникова [87]); ФБ; — функциональный блок, на 
вход которого поступает величина И», а на выходе формируется 
напряжение, представляющее ф(У;); ДО; — детектор огибающей 
па выходе согласованного фильтра. Схему рис. 2.2 часто называ- 
ют квадратурной [128]. Ка 
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Для систем с активной паузой на приеме (А2:0==А?о) при ис- 
пользовании критерия максимального правдоподобия (=;=е) из 
алгоритма (2.17) с учетом монотонного характера функции 
4 (/:) следует алгоритм 


аг тах Уг= аго тах ү2;. (2.19) 


Алгоритм (2.19), который очень часто будет встречаться в книге, 
назовем некогерентным алгоритмом квадратичного суммирования". 
Его реализация не требует 
блоков ФБ; в схемах рис. 2.2 
и 2.3. 

Поскольку (2.19) не за- 
висит от у (амплитуды сиг- 
нала), то можно утверждать, 
что для систем с активной 
паузой некогерентный алго- 
ритм квадратичного сумми- 
рования оптимален при лю- 
бых значениях амплитуд (за- 
мираниях в канале), если 
только фаза сигнала распре- 
делена равномерно. 

С учетом (2.4) нетрудно 
также видеть, что при ё-коррелированном шумовом поле схема, 
реализующая алгоритм (2.19), инвариантна к характеристике шу- 
ма №. 

Если величина у на приеме неизвестна и ее флуктуации харак- 
теризуются плотностью вероятности Й (ү), то с учетом выраже- 
ния (2:16) для нормированного функционала правдоподобия 


1, = ву) Р (р) уи). (2.20) 


0 


Таким образом, алгоритм оптимального приема при флуктуирую- 
щей амплитуде и равномерно распределенной фазе можно запи- 
сать в виде (2.18) и реализовать с помошью схем рис. 2.2, 2.3, 
если подобрать соответствующую характеристнку функционально- 
го блока ФБ;. 

Заметим, что в то время, как часть приемника, формирующая 
величины У;, реализуется некогерентной схемой, реализация бло- 
ков ФБ; может потребовать и знания фазовых соотношений в ка- 
нале. 

Так, если р имеет четырехпараметрическое распределение 
(1.27), интегрирование (2.20) приводит к результату 


* Квадратичному суммированию здесь подвергаются ортогональные ком- 
поненты Х; и Ү;. В более общем виде такой алгоритм подробно рассматрива- 
ется в гл. 4. 
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1 со рё с? 92 


1 х 
Ето 0 ы отк дт, 
У; 03 (т + тар) А26 
Уе зит о — оне р (И тац И, 
ор 2420 0? 


Для систем с активной паузой (А2:0==й25) с учетом монотонного 
возрастания как экспоненциальной функции, так и /о(-) при из- 
менении И; из последнего выражения следует алгоритм приема 
(2.19). 

Квадратурные компоненты х=ус0$ф, у==үѕіпф имеют при 
независимых флуктуациях ф и у и равномерном распределении 
фазы (при произвольном распределении амплитуды) нулевые ма- 
тематические ожидания. Следовательно, в этом случае принимае- 
мый сигнал содержит только флуктуирующую часть. Для общей 
гауссовской модели канала характерно, что, вообще говоря, 
«= т,0 и Ку)==т,5-0. Для таких каналов уместно ввести как 
параметры, характеризующие отношение сигнал/шум ортогональ- 
ных компонент флуктуирующих частей сигнала 


2а = Но; Нг Носу; 2: Ид Пу, (2.21) 
так и параметры, характеризующие отношение сигнал/шум сум- 
марных ортогональных компонент сигнала 


Г = И,: Б т, = Н; | 1+ =) , 


а, 


= 0,14 тои (1 +70 у (2.22) 
У 


Суммарное среднеквадратическое (усредненное по интерференци- 
опным замираниям) значение отношения сигнал/шум для ій по- 
зиции 


Те = А На ВА (1). (2.23) 
Для каналов, в которых т;==т,==0, получаем РЕЙ? = 
== 2,4; Наа НЦ. 


Если р имеет т-распределение (1.35), интегрирование (2.20) 
приводит к результату 


7 2..2 

е (т 1, т), 

(п-- в)” 4(т- 2.) 
где Рика, В, х) — вырожденная гипергеометрическая функция 
[29]. Для систем с активной паузой (А?;==й?) с учетом монотон- 
ной зависимости |Р. (а, В, х) от аргумента х>>0 из последнего вы- 
ражения следует алгоритм квадратичного суммирования (2.19). 

Анализ показывает, что если фаза сигнала ф точно известна, а 
амплитуда флуктуирует, то для систем с активной паузой следует 
оптимальный алгоритм когерентного приема (2.1) с опорным сиг: 
налом Шоп: (Ё, Г) == Чопіо (Ь г) с0$ Ф + Йопго (Ь г) ѕіп Фф. 
64 


2.3. Оптимальный прием в общем гауссовском канале 
с неселективными замираниями 


Анализируемое в месте приема поле имеет вид 
и (В, г) = хило (Ь, г) + уйло(Ь, г), (2.24) 
где х==ус0зф, у==үзіпф — случайные квадратурные компонен- 
ты передаточной функции канала; у — случайная амплитуда, а 
ф — суммарная случайная начальная фаза, учитывающая также 
кривизну фазового фронта. 

Случайные величины х, у будем считать независимыми, нор- 
мально распределенными со средними значениями и дисперсиями 
соответственно т, ту, ох, 0?,. При фиксированных значениях 
всех параметров корреляционный интеграл и энергетическое отно- 
шение в (2.2) можно записать в форме 


ху ь На (+ у?) Но, 
где Х; и У; определяются (2.11), а А?» — (2.15). 

В рассматриваемом случае нормированный ‘функционал прав- 
доподобия (1.82) 


1 (% у) =ехр[хХЕ-+ у (42 у?) Ао]. (2.25) 
Пайдем математическое ожидание функционала (2.25) по хи ӯ 
т? та, 
7 Фаз, за, 


п 1 Габ, О) и (и) ахау а у 
Е: И: У) 


з з 
(+ 0°, (течи) 0%, 
Хехр Мо ада анг ИДА С 
2(1- 212.1) 2(1- 282) 
Оптимальный байесовский алгоритм независимого приема элемен- 


тов сообщения (А;=0) при рассматриваемой модели канала 
можно определить соотношением 


(течь) (течь, 

га тах | 0 +49 о: |’ (2.26) 
н 2014-28.) 201 2%) 

где ок 9-а (1+2) (1282) пе (9.27) 


— пороговый уровень. 
Для двоичной системы сигналов алгоритм (2.26) упрощается: 


Лоо, (2.28) 
где Я 
2 
(ах) 0х ( тА +) о?у 
А. = \ 9х 5 Зи = 
Е 2(1- 202,1) 2(1- 282,1) 
т, 2 т Е 
(беј (нуе 
20146 28°.) 2(14- 21? ио) 
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— квадратичная форма нормально распределенных величин; 
ор п № 1 а О + 2885) (1 + 2880) , 
є 2 @ + 224) (14-28) 
На рис. 2.4 изображена структурная схема обработки поля, 
реализующая алгоритм (2.26) на корреляционной основе?. На 


1 


С 
| [2 


Рис. 2.4 


схеме помимо уже введенных ранее блоков показаны квадраторы 
К, выполняющие функции квадратического преобразования вход- 
ного сигнала, и усилители У;, устанавливающие различные весо- 
вые коэффициенты слагаемых на выходах квадраторов. Блоки ВУ 
осуществляют сложение сигналов с выходов усилителей У; и У"; 
и вычитание пороговых уровней о;. 

Раскрыв квадратные скобки, можно привести алгоритм (2.26) 
к форме, реализуемой путем сочетания квадратичной и линейной 
обработки 3: 


Еа хз, В? озу ё Уз; с, Б 
| т ек ) (14 2 ) 
АА а е 
іту 1ту т] 
р 9 т, Ва \ 2; "| ; 
Ере Су ОВ 490 
зА 2 т, рз )( 2; )- 
бе [1 Б ваа Л Е 9014749 
ма та ПА ту уз (2.29) 
0.1 288,1) 3, (1- 243,1) у 


Поэтому будем называть оптимальный алгоритм, описываемый 
(2.26) или (2.29), квадратично-линейным *. Для систем с активной 


1 Эта форма может принимать как положительные, так и отрицательные 
значения. 

2 Алгоритм (2.26) можно реализовать также на основе фильтров, согласо- 
ванных соответственно с сигналами иза(Ь, г) и йо (4, г). 

3 При получении выражения для ®’; было прибавлено не зависящее от ї 
слагаемое т?../20?,-+- т?у/202,, исключенное в (2.27). 

4 Иногда этот алгоритм называют квазикогерентным, но этот термин нель- 
зя считать удачным. 
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паузой при г:= имеем &:=, и в схеме рис. 2.4 отпадает необ- 
ходимость в вычитании пороговых сигналов. 

В канале с симметрией по дисперсиям квадратурных компо- 
нент (В2=1), т. е. в райсовском канале, оптимальный алгоритм 
(2.29) принимает вид 


Уз; озу Х! ьег , } 
аге тах м о, 2.30 

а Раа ЕВГЕ" © 
где У;=У Х2, + У? [см. (2.13)] — огибающая сигнала на выходе 
фильтра, согласованного с сигналом (2.12); 


Х:рег= Хат У:ти= ({2(, Г) Шоп + рег (Ь, г) Аг 

-- сигнал на выходе фильтра, согласованного с сигналом 

Иоп $ рег (Ё, г) = [у У (Ё, Ё, г, г’) иг рек(Ё, г’) аЁаг", (2.31) 
где И; рег(Ё, г) =ию(Ь г) рр с0$ Фр + й(Ь г) ур Эш Фр. 


Алгоритм (2.30) реализуется схемой, которую назовем схемой не- 
когерентно-когерентного приема!. Вариант некогерентно-когерент- 
ного приемника, реализуе- 
мого на основе согласован- 
ных с сигналами оп + рег ($, г) 
ПВ фильтров, показан на 
рис. 2.5. 1------------------- - 

Если в канале нет флук- 
туаций параметров (0?= 
=0?,=0, 92—00), то алго- 
ритм (2.29) сводится к ко- 
герентной обработке, приме- 
няемой при точно известном 
сигнале, т. е. к чисто линей- 
ной схеме обработки вход- 
ного поля 2 (#, г): 


| 
| 
| 
! 
| 
| 
! 
} 
| 
| 
| 
| 
| 
| 
Ј 


1 
Рис. 2.5 - ——- Ви ЕВЕ 


аге тах { || 2($, Г) поп рег (Ё, г) г —у?рй? о -Н 1п =}. (2.32) 
ё 


Если квадратурные компоненты канала имеют нулевые мате- 
матические ожидання, т. е. сигнал не имеет регулярной частн 
(т = т=р= 0), то алгоритм (2.29) сводится к виду? 


агр тах | зу ___Үчоу ) 
р 28: ГА 
а) 2-е ) 


и требует чисто квадратичной обработки. 


1 Некогерентная часть схемы вычисляет величины Уз, инвариантные к фа- 
зе входного сигнала. 

2 Эту схему при В2:%1 нельзя называть некогерентной, так как выходной 
продукт зависит от фаз входного и опорного сигналов. 
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Очевидно, если 92-+оо (как будет показано ниже, практически 
при 422>10), чисто линейный (когерентный) алгоритм приема не- 
существенно проигрывает по качеству оптимальному (квадратич- 
но-линейному). Если же 42-0 (практически при 42<<5), то квад- 
ратичный (некогерентный при В2==1) алгоритм приема несущест- 
венно проигрывает по качеству оптимальному. 


2.4. Оптимальный прием в общем гауссовском однолучевом канале 
с селективными во времени и по пространству замираниями 


Принимаемый комплексный сигнал можно с учетом (1.17) при 
М№=| записать 


и г) = т) 8 (де 190070), (2.33) 


где у(ЁЬ г) =у(е —190+490,г.81-_ случайное комплексное поле, 
а (і, г, 9) — регулярный фазовый сдвиг. 

Разлагая 1(+, г) по некоторому ортогональному базису (в ча- 
стности, в ряд Карунена—Лоэва с некоррелированными комплекс- 
ными координатами үһ== хһ—іўһ), комплексное поле (2.33) можно 
представить в виде совокупности сигналов отдельных ветвей и све: 
сти задачу оптимального приема скалярного поля в селективном 
канале к задаче оптимального приема векторного поля в канале 
с неселективными замираниями, подробно рассматриваемой для 
векторных процессов (в частности, для полей с дискретным про- 
странственным аргументом) в гл. 4. 


2.5. Обобщенный алгоритм максимального правдоподобия 


При отсутствии достаточной априорной информации о прини- 
маемом сигнале (в частности, знания законов распределения или 
первых двух моментных функций для гауссовских полей) приве- 
денные выше алгоритмы не могут быть реализованы. Поэтому ва- 
служивают внимания алгоритмы, вовсе не требующие знания слу- 
чайных (неизвестных) параметров канала. Разумеется, такие ал- 
горитмы (можно их назвать инвариантными к параметрам кана- 
ла) проигрывают в качестве по сравнению с оптимальными, по- 
строенными на основе известной статистики канала. Однако для 
некоторых систем сигналов эти потери невелики. Кроме того, они 
реализуются относительно просто и часто обеспечивают работо- 
способность систем в тех случаях, когда оптимальные алгоритмы 
не могут быть построены. - 

Рассмотрим подробнее один из таких алгоритмов — обобшен- 


ный алгоритм максимального правдоподобия [128] — для канала 
с неселективными по всем аргументам замираниями. При этом бу- 
дем считать, что параметры х, у (или ӯ, Ф) в (2.25) — не случай- 


ные, но неизвестные постоянные величины. Из нескольких гипотез 
с неизвестными априорными вероятностями выбирается‘ та, для 
которой максимум нормированного отношения правдоподобия 
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(х, у) больше, чем для других гипотез, причем максимум берет- 
ся по всем параметрам, определяющим /;. Согласно (2.25) при 
фиксированных значениях х, у и заданном 2 (1, г) 


р(х, у) =ехр{хХе- уу; — (у) Ао). 

Вместо максимума функции [:(х, у) можно искать максимум 
фувкции | 

Іа (х, у) = хХе+уҮ:— (22-02) о. (2.34) 


Обобщенный алгоритм максимального правдоподобия, реали- 
зуемый при неизвестных законах распределения амплитуд и фаз 
(параметров х, и), можно согласно (1.90) записать так: 


ага шах тах {1п 1;(х, у}. (2.35) 
х. у 


Значения параметров х, у, при которых выражение (2.34) дости- 
гает максимума, определяются из условий 


ЭшА(х, 9) Хұ—х9№ у= 0х = х: ч 

дх 286 (2.36) 
Этих, 9) у 2. У: | 

Е Ү;—2у92:0=0=>у АЗ ' 


т. е. являются максимально правдоподобными оценками [78]. 
С учетом выражений (2.34) и (2.36) 


тах іп й(х, у) = Хы Бүз. У 


ху 41250 421 

и алгоритм (2.35) принимает вид 

аге тах {У?,/А2:0}. (2.37) 
1 


Из выражения (2.37) следует, что для системы с активной пау- 
зой (А2;о== ә) при произвольной гауссовской помехе и неизвест- 
ных законах распределения амплитуд и фаз сигнала обобшенный 
алгоритм максимального правдоподобия не отличается от опти- 
мального некогерентного алгоритма квадратичного суммирования 
(2.19), что дополнительно стимулирует особый интерес к этому 
алгоритму. 


2.6. Помехоустойчивость двоичной системы при оптимальной 
ПВ обработке поля и точно известном сигнале 


Исходя из алгоритма приема (2.5) можно видеть, что вероят- 
ность перехода р(1/0) символа «0» в «1» определяется вероятно- 
стью выполнения неравенства 


р(1/0) =Р{Е> А}, где А- | ир (Ё, ЕИ Я ет, а = 
7 1 


= [и (ё, с) ионр(Ь с) аг представляет собой гауссовскую случай- 
ную величину с нулевым средним и дисперсией 


<= [[ ир(Ь г) опр (6, т) авг. * 
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Тогда 


1 
а 20 [ше т) 0 44 
р) = = 4 ЗЕЕ: ае ъаан: е А8 : (2.38) 


Ире г) оар. И 


Аналогичным образом находим, что вероятность перехода р(0/1) 


2 1 
1а Иа, дир, 044г 
(001) = 41 а Пн . (239) 
2 У 6. т) пор. 04047 


Из (2.38) и (2.39) видно, что в общем случае р(0/1) ==р (1/0), т. е. 


канал не является симметричным. Однако при использовании ал- 
торитма максимального правдоподобия (е, —єо) 


Р(Ш0) =р(0/1) =р= 211—064), 040) 


где =, || ир (6, Г) полз (бт) ааг, (2.41) 


т. е. канал является симметричным. Параметр 42 можно выразить 
через коэффициенты корреляции принимаемых сигналов: 


— в о ёю о 2 
а ыы 1+ Е. м [1+8 2] 


и (2.40) можно записать 
р= 1-[1—Ф (ИЖ?) (2.42) 


где А=0,5[1 + 12/12, —2А о УТ, 01721]. 


Для трех распространенных двоичных систем — АМ, ЧМ и ФМ — 
при неизменной пиковой мощности передатчика параметр А при- 
нимает значения, равные соответственно 1/2; 1; 2. Оптимальной 
системой сигналов, минимизирующей (2.42) при 1? = И?, |? й?, 
является система противоположных сигналов (например, ФМ), 
когда Ак=— 1. Для такой системы 
р=0,5[1—Ф( У 2%) ]. (2.42') 
Для случая 6-коррелированного во времени и по пространству 
шума Ч (Ё 2, г, г’) = ВЕ, г—г’), где № — спектральная плот- 
ность шума (на всех ааах — пространственных и временных), 
из (2.40) следует аналог формулы Котельникова [71] 
р=0,5[1—Ф( ИЕ, „/2№)], = Е, [2М№, (2.43) 
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где Езр= || и? (р, г) йг — энергия разностного сигнала в месте 
приема". 

Для оценки эффективности ПВ обработки поля рассмотрим си- 
туацию, когда в месте приема производится оптимальная времен- 
ная обработка поля лишь в одной точке пространства г. В этом 
случае при приеме по алгоритму максимального правдоподобия 
вероятность ошибки определяется (2.40), в которой 


а иь пуж 2, п) шь (0, т) агае, (2.44) 


где (Ё, Ё, г!) является решением интегрального уравнения 
ГВ Г, г, гр) Ч, №, гі) 42 = 6 (1—2). Энергетический выигрыш 
оптимальной ПВ обработки принимаемого поля по сравнению с 
чисто временной обработкой в одной точке г! с учетом (2.41) н 


(2.44) 
СА ғ І ир (2, г) опр (Е, Г) 4 4г 


Ф аст, е, п), п) аг" 


п= 


(2.45) 


Представляет интерес запись формулы для вероятности ошиб- 
ки (2.40) через совокупность собственных функций &(Ь, г) и соб- 
ственных чисел А + №, соответствующих корреляционной функции 
аддитивного шума, который является суммой флуктуационного 
шума и сосредоточенной помехи, некоррелированных между со- 
бой. С учетом разложения (1.56) для обратной корреляционной 
функции (2.40) принимает вид 


А а 
(ут (Гь (Ьп) (Е, даан). (2.46) 


Поскольку величины Аһ, каждая из которых характеризует дис- 
персию А-й компоненты сосредоточенной помехи, неотрицательны, 
из (2.46) следует, что наличие сосредоточенной помехи всегда 
приводит к увеличению вероятности ошибки. 


Когда сосредоточенная помеха отсутствует (№=0), из (2.46) 
следует (2.43). По (2.46) можно выполнить анализ качества прие- 
ма, если располагать значениями собственных чисел и собствен- 
ных функций коррелированной части аддитивного шума в канале. 
Во многих случаях, однако, эти данные отсутствуют или получить 
их трудно и предпочтительнее оценивать качество непосредствен- 
но по (2.40) через параметры, характеризующие корреляционные 
характеристики сосредоточенной помехи. 


1 Эта энергия, как и величина №, имеет размерность Вт-с:м?. Под сред- 
пей мощностью поля, измеряемой в ваттах, понимается энергия поля в расче- 
те на единицу пространственно-временнбго объема, т. е. объемная плотность 
энерлии в единицу времени. У В. А. Котельникова рассматривалась только вре» 
менная обработка (в одной дискретной точке пространства), соответственно 
размерность Е. н № — Вт.с. 
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В общем виде для произвольной корреляционной функции ре- 
шение интегрального уравнения (1.52} даже в скалярном случае 
затруднительно [19]. Для случая, когда интервалы анализа поля 
2(1, г) значительно превосходят интервалы корреляции помехи по 
всем своим аргументам, решение интегрального уравнения (1.52) 
существенно упрощается, поскольку пределы интегрирования 
можно считать бесконечными. При однородности поля помехи 
Ч(Ь РЕ, г, г’) =Ч (ЕР, гг’) определяется тогда обратным преоб- 
разованием Фурье от обратного пространственно-временнбго 
энергетического спектра помехи [107]. Оптимальная обработка в 
рассматриваемом случае сводится к оптимальному различению 
сигналов на выходе «обеляющего» ПВ фильтра [59]. 

В качестве примера определим вероятность ошибки при опти- 
мальной ПВ обработке поля и энергетический выигрыш такой об- 
работки (по сравнению с временной обработкой поля в фиксиро- 
ванной точке пространства) для случая, когда интервал анализа 
конечен: 


А= [0, Т] Х [—Х./2, Х!2] Хх [-—У„/2, У/2] х [—25/2, 2.12], (2.47) 
а суммарный аддитивный шум имеет корреляционную функцию 
(1.78), которой соответствует дробно-рациональный энергетиче- 
ский спектр 
С» (о) =240?/ (02+ 02) + М. 

Для однолучевой модели канала (1.18) при пренебрежении 
кривизной фазового фронта волны 


#1 (4, 01050 со 28 (г, 9(9)) + +9 (05 0, 09) +9 |) 


(2.48) 
и параметр 42; (2.41) определяется выражением [62] 
1 2 —а 
= РЕ, Ү,2, [Нара [еа [ (02—42) соѕ 4Ха— 
— 244 зіп 9Ха] +92—а+аХа(а2+4)] +2 + 
х 
+ тте [еа (—а сов Хь + 4 ѕіп 9Ха) +а]), (2.49) 
2 7 
где а= у 22+ № : = ас? сс 2и. 2, 
м УМ (ао? №) 20 2м 
= Ж зіпӨсозф; Е, = [[51(0) — (0) 246. (2.50) 
0 


Как видно из (2.49), величина 02, ; зависит от многих параметров 
и поэтому нахождение для нее, а следовательно, и для вероятно- 
сти ошибки экстремальных точек в общем случае затруднено. 

Если сосредоточенная помеха в канале отсутствует (02==0), 
то согласно (2.49) 


Ф, .=Е, АМ. (2.51) 
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Если в канале отсутствует флуктуационная («белая») часть 
аддитивной помехи (№=0), то 2°, , = оо и пространственная обра- 
ботка благодаря возможности полной компенсации коррелирован- 
ного шума обеспечивает вероятность ошибки р=0. Это означает, 
что в оговоренных условиях задача является сингулярной и не 
представляет практического интереса. Для случая, когда аХа №1 
(интервал анализа по координате х значительно превосходит ин- 
тервал корреляции аддитивной помехи по этой координате)!, 


2а6 +- ас/Х. 
Ф РВ, Х, У, 2, (Еа а |- — |= 
А 1-28 + асМ Ха 1 
1 т ад . 


Поскольку с<0 и 2<0, то зависимость (2.52) является монотон- 
ной по 4°, причем принимает минимальное значение при 42=0, 
что соответствует направлению р 
прихода волны с проекциями „0 201 201 05. 29 _ —{ 
по осям Оу и О,, вдоль кото- 
рых все точки поля некоррели- я- 20м 
рованы. Максимальное же зна- 
чение (2.52) принимает при 
максимально возможном значе- 
нии 92 = (2л/Ао)?, что соответ- 
ствует приходу волны с на- 
правления оси О,, которое оп- 
ределяет направление макси- 
мальной корреляции сосредо- 
точенной части аддитивного 
шума. 

На рис. 2.6 представлены 
восемь графиков зависимости 
р(9?), рассчитанные по (2.40) 
и (2.52) при различных значе- 
ниях параметров а, 0°, №, АЙ?1, 
указанных в табл. 2.1. 

Ход кривых при фиксиро- 
ванном значении Ай? в значи- 
тельной степени определяется 
отношением интенсивностей со- 
средоточенной и флуктуацион- Рис. 2.6 
ной помех в канале (02/№), а 
также интервалом корреляции сосредоточенной помехи і,= 1/а. В 
области малых значений интервала корреляции [. зависимость р 
от 9° выражена крайне слабо и в пределе, при [.=0, помехоустой- 
чивость системы от 4? не зависит. 


(2.52) 


* Этот результат можно было получить и упомянутым выше методом 
«обеляющего» ПВ фильтра. 
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Таблица 2.1 


С: Е: 
х з а х 2 
Ре РЯ с м 1"; 25 Я с: м л, 
85 Ы 
82 ЕЕ 
0,1 1 0,1 484 1 1 0,1 
1 10 і 5 10 1 | 225 
2 {01| 10 0,1 | 4600 0,1 1 
з [01| 01 10 216 | 10 1 10 12 
011 от 04 7 | ю | о 10 12 
1 і 100) в | 0 10 0,1 |225 
4 10 10 


По мере увеличения интервала корреляции [. зависимость по- 
мехоустойчивости от 4? становится все более ощутимой. 
В случае оптимальной чисто временной обработки в одной точ- 
ке пространства гу для рассматриваемой модели помехи 
2 
Закас | (2.53) 
(08-Е МР.) 2Ру ЗЕ, 
где Р», Ру, Е, — размеры спектра анализируемого сигнала по по- 
ложительным пространственным частотам. Согласно (2.45} с уче- 
том (2.49) и (2.53) энергетический выигрыш оптимальной ПВ 
обработки по сравнению с оптимальной чисто временной обработ- 
кой в одной точке пространства г; для рассматриваемой модели 
помехи [62] 


= 2РуР 2Р2, (0+ МЕ.) | 


Ф, 


2ь 
(а? + 42)? 
— 209 чп аХ»| + 92— а? аХа(а?+92)] + е 


[е4 (02-92) соѕ 9 Ха— 


би 
9 
Выигрыш п зависит от многих параметров, и поэтому нахожде- 
ние его экстремальных точек в общем случае затруднено. Если 
сосредоточенная помеха в канале отсутствует (02==0), то энерге- 
тический выигрыш п5=2Е,Аа2Р,У22Р.Ёа, что является известным 
результатом для когерентного накопления сигнала на фоне белого 
аддитивного шума. 

Если в канале отсутствует флуктуационная («белая») часть 
аддитивного шума (№=0), то = оо, т. е. пространственная обра- 
ботка обеспечивает возможность полной компенсации коррелиро- 
ванного шума. 

При аХ. > 1 выражение (2.54) принимает вид 


т 2Е,Ү.2Е,2. (02+ МЕ) [4 (26Ха+с) 1 (024-4) + Х.М]. (2.55) 


+ [е “Ха (—а соз аХа-+ 9 іп 9Ха) +] | 5 (2.54) 
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Поскольку 5<<0 и с< 0, то (2.55) достигает минимума при 9=0, 
а максимума — при 92== (2л/^о)?. 

В табл. 2.2 представлены значения, в децибелах, дополнитель- 
ного энергетического выигрыша 


2 [9% М2 Е. [202 — ас! Ха, 11| 
по ем]. 
Таблица 2.2 
Энергетический вынгрыш при раз- Энергетический выигрыш при раз- 
к личных значениях с м личных значеннях С 
0,1 | 1 10 | Нримечание 0,1 | 1 10 | Примечание 
0,1| 17 17 18 а=0 0,1 | 23 24 24 191 =272/А 
1 15 17 17 аз 01 1 19 23 24 0=0,1 
10 9,6 15 17 10 10 19 23 
0,1 15 17 17 4=0 0,1 15 17 17 191 =2л/% 
1 9,6 15 17 а=1 1 9,6 15 17 а=1 
10 2,9 | 9,6 | 15 10 2,9 | 9,6] 15 
0,11 9,6 | 15 | 17 4=0 0,1 | 9,6 | 15 | 17 | [| 2ле 
1 2,9! 9,6} 15 а= 10 1 2,9 | 9,6 | 15 а=10 
10 0,4 | 2,9: 9,6 10 0,41 2,9 | 9,6 


(относительно выигрыша при «белом» шуме в канале) оптималь- 
ной ПВ обработки в канале с сосредоточенной и флуктуационной 
помехами относительно оптимальной обработки в одной точке про- 
странства при различных значениях параметров: а=0,1; 1; 10; 
о2=0,1; 1; 10; №М=0,1; 1; 10; 42==0; (21/0)? (А=30 м); аХ.= 
—=100; 22,Ха=1. 

Из таблицы видно, что с ростом интенсивности «белого» шума 
М, уменьшением интенсивности сосредоточенной помехи о? и умень- 
шением интервала корреляции сосредоточенной помехи [.= Иа 
обсуждаемый выигрыш уменьшается, в пределе стремясь к нулю, 
и все в меньшей степени зависит от направления прихода волны 
(4), поскольку в этом случае влияние сосредоточенной помехи по 
сравнению с белым шумом незначительно. В противоположных 
ситуациях выигрыш ўд весьма существен. Так при М=0,1; о?== 
—=10; а=0,1, дополнительный энергетический выигрыш изменяет- 
ся от 18 до 24 дБ в зависимости от направления прихода волны 
(изменения параметра |9| от 0 до 2л/%). 


2.7. Помехоустойчивость двоичного приемника, 
оптимального при белом шуме в канале 


Оптимальная обработка согласно (2.1) требует предваритель- 
ного знания функции Ҹ (1, Г, г, г’), обратной по отношению к кор- 
реляционной функции аддитивной помехи, что связано с реше- 
нием интегрального уравнения, и зачастую встречает большие вы- 
числительные трудности. Кроме того, корреляционная функция 
помехи не всегда известна. Поэтому представляет интерес воз- 
можность применения для различения известных сигналов по их 
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смеси с небелым шумом 2(Ь г) = и: (Ь, г) + пс (4, г) +пъ(Ь г) более 
простого алгоритма 


ага тах {{[2(ь, г) и: (ё, г) аг— руи ($, г) ааг), (2.56) 


который при приеме на фоне белого гауссовского шума является 
оптимальным (реализует алгоритм максимального правдоподо- 
бия). Полагаем, что компоненты шума иф(ї, г) и пе(Ь г) некор- 
релированы между собой. Двоичный канал, в котором реализует- 
ся алгоритм (2.56), является симметричным и характеризуется 
вероятностью ошибки р= Р{52>А}, где &= [| п(Ь г)ир(і, г) аг; 
== 27 и?р(Ё, г) йат. Случайная величина Ё является гауссовской 
с нулевым средним и дисперсией <Е2)— [||| ир(Ь г)В(а, Ё, г, 
г’) ир(Р, г’) @агаРаг’, где В(Ь Ё, г, г’) — корреляционная функция 
суммарной аддитивной помехи. Вероятность ошибки двоичного 


приемника, оптимального при белом шуме в канале, определяется 
(2.40), в которой аргумент функции Крампа 


Илье, т) ағат 
ЗИ а, ВО, е г, г) (р, г) Фата! аг 


Энергетический выигрыш оптимальной (по алгоритму максн- 
мального правдоподобия с учетом корреляционной функции шу- 
ма) ПВ обработки по сравнению с обработкой, оптимальной при 
белом шуме, согласно (2.41) и (2.57) 


ир (Е, ЮВЕ, Ё, г, г’) ир (Е, г’) аага йг [аъ (2, ри {#, рае 
= СА оп.Р 
(аль, таға)? | 


(2.57) 


(2.58) 


Используя разложение корреляционной функции В (Ё, Ё, г, г) 
аддитивной помехи в билинейный ряд по собственным функциям 
(1.55), с учетом известных свойств отношения Рэлея [69] можно 
показать, что для энергетического выигрыша (2.58) справедлива 
следующая оценка: 1<п5<1+Амах/М, где Аһах — максимальное 
собственное число интегрального оператора, ядром которого явля- 
ется корреляционная функция В, (#, Ё, г, г’) коррелированной со- 
ставляющей помехи пс ($, ғ). 

Вычислим энергетический выигрыш (2.58) оптимальной ПВ 
обработки, учитывающей коррелированный шум в канале по срав- 
нению с обработкой, оптимальной при «белом» шуме для модели 
аддитивного гауссовского шума с корреляционной функцией 
(1.78) и модели принимаемого поля (2.48) в области анализа 
(2.47). 

С учетом (2.41), (2.49), (2.51) получаем 
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‚г, г’) ир(Ё г’) @агагаг’ = 


76 


х % тах , ек 
[я Фока Х, Заза 0—0 


+ах, (0+ 9)1--—5 [6798 (—ас00Х, +914 Х,)+а) х 


а + 9% 
20? Е г 
х [кам саар [еа (02—42) соз 4Х—2а4 эт 9Ха] + 92—02 
1 
+ аХ, (0+ ф)] ) ги (2.59) 


Здесь параметры а, Б, си 4 определяются (2.50). Если в кана- 
ле отсутствует сосредоточенная помеха (0?=0), то из (2.59) сле- 
дует 1==1. Если же в канале отсутствует флуктуационный шум 
(№=0), то = оо, что объясняется возможностью полной компен- 
сации коррелированного шума за счет пространственной обра- 
ботки. | 
При аХ, = Х./1.5 1 энергетический выигрыш (2.59) близок к 
1, поскольку в этом случас сосредоточенная помеха практически 
не отличается от флуктуационной. 

Анализ (92.59) показывает, что по мере возрастания мощности 
сосредоточенной помехи по сравнению с флуктуационной все бо- 
лее ощутим выигрыш оптимального приемника по отношению к 
приемнику, оптимальному при белом шуме. 


2.8. Оценка энергетического проигрыша приемника 
из-за неточного знания ожидаемого сигнала 


Выше была определена вероятность ошибки при приеме по ал-. 
горитму (2.5) для двоичной системы в предположении того, что 
ожидаемый в месте приема сигнал и; (і, г) известен точно. Эта 
вероятность определяется при г;==е (2.40). На практике указан- 
ный сигнал может быть задан с некоторой погрешностью. При: 
мем, что оценка ожидаемого сигнала в месте приема й; (Ё, г), и 
найдем вероятность ошибки и энергетический проигрыш [относи- 
тельно оптимального алгоритма (2.5) ] для алгоритма 


агр тах [7 2(Ё, Г) бон: (Ь г) г — 54] Й1 (Е, Г) бош: (2, г) аг), (2.60) 
где Йоп (Ё, г) = | (Ё, Е, г, г’) (0, г’) г. 


Вероятность перехода р(1/0) для двоичной системы (= 0,1) опре- 
деляется вероятностью выполнения неравенства Ё>А, где 


Е== [[а(ё, г) дошь(&, г) аг; А= — [[(6 г) дор(ё, г) агч 
А аЬ п) боа (0 г) 447—1.) 4006, г) бов (Е, к) вас: 


Йор(Ь г) = [Ч Е, г, г) (Р, г) ағас"; 
Йр(Ь г) =41(, г) —й(4, г). 
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Случайная величина Е распределена по нормальному закону < ну- 
левым средним и дисперсией о?ё=(52= |[йр(Ь г)йовр(Ь г) аг. 


Поэтому 2000)= 1—0 С): Аналогично находим’ р(0/1) = 


1 В 
2-9%] 
где В= [[ш (Ё, г) бор (Ь г) 00+] 0,06, г) йоз (д, г) ааг 
а, г) йош (6, г) @аг. 


Ясно, что алгоритм приема (2.60) является работоспособным 
только для таких й; (1, г), которые при заданных и; (ѓ, г) удовлет- 
воряют неравенствам 

А>0, В>0. (2.61) 
В общем случае рассматриваемый канал является несимметрич- 
ным. Однако для системы противоположных сигналов, когда 
ш (і, г) = —ио(Ь г); 1 (Ь г) == — 40 ($ г), канал становится симмет- 
ричным и характеризуется вероятностью ошибки 


Р= УГ °( аа 
А Иа, тоб. 0) 44 


В этом случае условия работоспособности алгоритма (2.61) при- 
нимают вид 


[1 чо (6 г) доо (2, г) 49г>0. (2.62) 
Формула (2.62) выражает некоторое требование «близости» меж- 
ду ожидаемым шо (ЁЬ, г) и опорным йопо(ѓ, г) сигналами, как эле- 
ментами гильбертова пространства Г.([0, Т] ЖЮ) (угол между 
этими двумя элементами не должен по модулю превышать 1/2). 


Энергетический проигрыш алгоритма (2.60) по отношению к опти- 
мальному алгроитму (2.5) 


И 110. пао. г) агас И (асе, то, п) аг 


До (Е, г) подоб, г) ат 


Нетрудно показать, что энергетический проигрыш (2.63) удовлет- 
воряет неравенству |1. 

Рассмотрим частный случай, когда принимаемая плоская волна 
(приходящая с направления 9) задается моделью (2.48), при ко- 
торой 


обв, гут (800 соз 22560, го(в)) +9] яз (г, п00)) +). 


а на приеме углы прихода ® известны неточно и полагаются рав- 
ными 6 
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(2.63) 


Я = 


При этом 
(в гу [ сов] (г, по(6) +9 |+ 
в 
2 : 27 а 
р |=. ‚ го(@ ] . 
+5909 п (г, 06) +) 
Тогда энергетический проигрыш (2.63) в предположении фактори- 


зуемости обратной корреляционной функции и узкополосности ис- 
пользуемых сигналов 


У рее, в чт, гуаг х 

0 

А 2л а; 
[сов (= (г, го (ву—(г, о) (т, г) агаг’ 
6 
—х Пен г бете г’) дсй" 
А № , 10 » 

Если аддитивная помеха в канале ё-коррелирована по простран- 


ству, то из последней формулы 
тез А 


я 2л А 
Г соз — — (г, го (0) — го (0) г 
№ 


При приеме на линейную антенну, расположенную на отрезке 
[—Ха/2, Ха/2], энергетический проигрыш 


Хая (ѕіп Ө — ѕіп 6) 
№ 


"о (2.64) 
‚| Ха 
т ($т Ө — ѕіп 6) 
№ 


а условие (2.62) работоспособности алгоритма принимает вид 


зп Е (віп Ө — іп $] . 


ая (віп Ө — зіп б) 
в 


или 
= 28 < [т 0—5 6] < 2 а. (264-1), #0, 1,2,. 


Допустимые углы 9 К ак при которых алгоритм (2.60) 
является работоспособным, приведены в табл. 2.3 для ряда значе- 
ний Ө и определенных значений отношения Х./№ при &==0 (цент- 
ральный лепесток области работоспособности). Здесь и далее при 
построении графиков и таблиц все углы прихода плоской волны 
считаются лежащими в интервале [0, 2/2], поскольку вследствие 
симметрии задачи эта область содержит решение для всевозмож- 
ных углов прихода. в 


М 


Таблида 2.3 


Допустнмые углы Ө ‘при различных значениях ©. град г 
о в [о [є | я [т |9 
10| (—5,7; 5,7)|(9; 21) [|(24; 37) |(38; 54) | (50; 76) (60; 90 (64; 90) 


2| (—30; 30) (0—14; 49)1(0; 90) (2,1; 90) | (22; 90 (28; 90) (30; 90) 
1 (290; 50) (48: 50) о 2590) (2 9 ооу (—1,7; 90) | (0; 90) 


хь 


ав, Графики зависимости энерге- 
тического выигрыша (2.64) от уг- 
ла Ө при некоторых фиксирован- 
ных значениях углов Ө представ- 
лены на рис. 2.7, 2.8 при Ха/А№ = 
=1; 10*). 
Из указанных рисунков и табл. 
2.3 видно, что по мере увели- 
чения размеров антенны по срав- 
нению с длиной волны (сужения 
днаграммы направленности) для 
сохранения работоспособности 


2265р 
-й 40-020 0 0 9 Я Ява 


1н 


25 Хо" 
9-0 


о лич и Я Я 


Рис. 2.8 


системы допускается все меньшее отклонение устанавливаемого 
угла прихода (Ө) от истинного (0). Вместе с тем для заданных 
значений Ө и д проигрыш растет с увеличением параметра Х,/Ао. 
Так, при 9=30° и 9=25° проигрыш меняется от 0,1 до 5 дБ при 


изменении Х./№ от 1 до 10. Энергетический проигрыш монотонно 
возрастает в каждой ветви функции с увеличением разности 


19-8]. 


* А 

> При изменении знака фиксированного угла Ө на обратный построенные 
вриане остаются справедливыми, если поменять направление оси абсцисс на 
обратное. 


80 


2.9. Помехоустойчивость двоичной системы 
при оптимальном когерентном приеме 
и медленных флуктуациях параметров канала 


Выше оценена достоверность передачи двоичных сообщений в 
предположении, что поле сигнала и:(Ь г) известно точно в месте 
приема и, следовательно, возможна реализация оптимального ко- 
герентного приема. Вероятность ошибки при этом выражается че- 
рез функцию Крампа и зависит от ожидаемого в месте приема 
разностного сигнала ир(Ё, г), а также от характеристик аддитив- 
ной помехи Ч (Ё Ё, г, г’), которые в свою очередь определяются 
набором (вектором) параметров канала = (АТи, АТр)Т: 


рЕР(ир(Ь г, №), Ч (Ь Е, г, г’, Аж). (2.65) 
Если эти параметры не остаются постоянными, но меняются до- 
статочно медленно (Ю: 1), так что возможны их надежная оцен- 
ка и предсказание в области анализа поля, то рассмотренные ал- 
горитмы когерентной обработки также могут быть реализованы, 
однако вероятность ошибочного приема в этом случае уже зависит 
от случайных функций ир (Ё, г, А»), Ч (Ь Ё, г, г", А). Если распре- 
деление параметров А известно, то в области их стационарности 
мерой качества системы может быть математическое ожидание 
величины (2.65), полученное усреднением по А. 

Вычислим среднюю вероятность ошибочного приема в предпо- 
ложении, что от случайных параметров А зависит только ожидае- 
мый разностный сигнал ир(Ь г), в то время как корреляционная 
функция аддитивной помехи в канале (а следовательно, и функ- 
ция 4 (Г, г, г’)) считается точно известной в месте приема. Ве- 
роятность ошибки при приеме двоичных узкополосных сигналов по 
алгоритму максимального правдоподобия с учетом разделимости 
сигнала по пространственной и временной координатам и 8-кор- 
релированного во времени аддитивного шума определяется исхо- 
дя из (2.40), (2.41): 


1 
=_—|1—Ф 
р 5 1 х 


х (- И= (о РГ ри (п) Чи (г, г) по (гг) агат ] (2.66) 


2 


В соответствии с моделью (1.17) для принимаемой плоской од- 
нолучевой волны формула (2.66) принимает вид 


в=0,5[1—Ф( И Е/2М, |, (2.67) 
где 
„= > 1750 [241 те А; 
129 арг, 8) АФ (7 Ө) = 
№=2 тез А | {е ^* Ҹи (г, г/) агаг" (2.68) 
— эквивалентная спектральная плотность шума!. 


! При белом шуме в канале №» == Мо==2М. 
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/ 


Предположим теперь, что случайные параметры канала А обус- 
ловлены случайным изменением во времени величины 7(#)/Пола- 
гая, что корреляционная функция процесса у(#) известнё, разло- 
жим этот процесс в ряд Карунена—Лоэва Й 


100 = Ы "һфь (0) (2.69) 


с некоррелированными координатами уи=хь— = | у (Ё) Фа (2) 4. 

Ортогональные компоненты хһ и ук будем считать некоррели- 
рованными при всех А. В общем случае они имеют отличные от 
нуля математические ожидания «ук)=<хк)—Кук>==тьк— тук. Под- 
ставляя (2.69) в (2.68), учитывая ортонормированность базиса 
{Фь ({)} и медленность изменения ү(/) по сравнению с $;(Ё), полу- 
чаем 


к 
Ез=Е,, (ку) тез К, Е», = [55 (04. (2.70) 


Используя интегральное представление функции Крампа [29] 
_ О) ха 

ИФ те 

и учитывая (2.67) и (2.70), можно убедиться, что 


„а. РЫШ __ гъа Въ те Ез теѕА К в , 
Аа (пее! ва бИ, (2.71) 


где через Х обозначена совокупность параметров {хь, уһ}, &=1, К. 
Если величины хь и у» распределены нормально с параметра- 
МИ тһ, СИ Туһ, Суһ, их совместная плотность распределения 


1 (ха — тһ)? (Ук тук) 
А, = 2.72 
У) ГЫ 2 лохл дук Б | 202 хь 203 ук 1 (270) 


Определим среднюю вероятность ошибки [128] 
р= [р(^) 1 (А) а. (2.73) 


Подставляя (2.71) и (2.72) в (2.73) и выполняя интегрирование 
По Хһ и уһ, получаем 


ге а К 
бу. =. 1-2 — а 
Ез тез К (1 4- #8) тһ Ез тез В (1-| 22) т?уь 
е | 41% 4- Ез, тез (1 В) оа] 410 В; пез (14 8) оба] | 


у падате у: 2 вр + В) оз 
2м, 5 Эм, и» 


(2.74) 
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Энергия разности передаваемых сигналов может быть записана в 
виде 


Б. (2, р = [18:00 — 5; 000221 Е, НЕ, —2 иу Е, (1-Е, —2Мум,), 
где в 


Е, 500) 5) (0) 4 
уу = 3] ; Му ву { ШАСИ 
Ез; УЕ, Е;, УЁБ, Е) 
Для двоичной системы сигналов 
Ез,=Ез, (1,0) =26., А, (2.75) 


где ^= (1 +%210—2М уо) /2 принимает при АМ, ЧМ, ФМ значе- 
ния 1/2; 1; 2 соответственно. 

С учетом введенных обозначений выражение для средней ве- 
роятности ошибки (2.74) принимает вид 


ле а 
Рт =) 1-8 в 
е УЧА ЧТЕЧОИИИ тук А Аааа (14 В) | 
Э 29 П Ааа И озь АА 1+] ) (076) 


ИА (ГЕ В) УГЕ А у, а - В) 
где использованы введенные выше параметры: 
2 2 
вы Е, 0? ха тез А ви _ Ез} 6 ук тез В А 
ГА № 
К Е, тез (0%, - оқ - туд 4+ ту) 
25 р Л х) ук А Ий. 
у =, аы а онага =: 
Ез пез В (оу -|- 0?ук) 
1 51 у 
р П) = 1+4. 
Анализ формулы (2.76) показывает, что наименьшая средняя ве- 
роятность ошибки при прочих равных условиях обеспечивается 
применением системы противоположных сигналов. 

Полученная формула не отличается от выражения для средней 
вероятности ошибки в системе К-канального разнесенного коге- 
рентного приема при независимых неселективных замираниях в 
отдельных ветвях и будет подробно рассматриваться в гл. 4. Здесь 
рассмотрим случай К==| (медленные замирания в однолучевом 


канале). 
Выражение (2.76) при К=1 можно привести к виду 
ле а 
Р | 1-2 & 


ЕТ 
0 в А 9 5053 Фр 4 3118 Фр 
Е 1+9 Г Ава) 04-09) | 
БВС ра) вд) 


стра А 
| Иначе И + ЕО 
(2.77) 
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Формула (2.77) очень удобна для численных расчетов на ЭВМ 
и позволяет получить большое число частных результатов. Напри- 
мер, для рэлеевского канала (В?=1, 42=0) из (2.77) 


5 |! у А, ] 
2 э +А В, 


При медленных гладких замираниях н когерентном приеме в 
области больших отношений сигнал/шум, как следует из (2.77), ве- 
роятность ошибки в односторонне-нормальном канале 


р=ИпИ Ха, (2.78) 
а в остальной области общего гауссовского (четырехпараметриче- 
ского) канала (8220, 42< оо) 
2 (1 2 5 

зр ей фо резня | 04400 +89 
А, ав 
При симметрии канала по квадратурным компонентам (райсов- 
ский канал) 


рғ 


(9.79) 


а 
ра 2 (1-9). (2.80) 
А 12, 
Сравнение помехоустойчивости двоичной системы при когерентном 
приеме и медленных замираниях и при независимом приеме от- 
дельных элементов сигналов в общем гауссовском канале будет 
выполнено в $ 2.12. 

Представляет интерес оценка средней вероятности ошибки при 
негауссовском распределении независимых ортогональных компо- 
нент. Ў. 

Для вычисления интеграла в (2.73) в этом случае воспользуем- 
ся теоремой о среднем. Если ф(х) и а(х) — соответственно быст- 
ро и медленно меняющиеся функции на интервале [А, В], то 


абдедак-а | Фођа, 


где Е — произвольная точка интервала [А, В]. Если (х) == 
==е—0*%, то для 0221 


Габе е аха (0) еее ао / =. (2.81) 


Выражение (2.37) с учетом (2.71) можно представить в виде 


1 4 Ков ә ака, уз 

= — П е А үр (хь) ЧхьЧуь, 2.82 
р | т ЕТ ха (ха) ул (Ук) хһауь (2.82) 
где параметр 4? определяется через отношение сигнал/шум в ка- 
нале, а функции У. (Хһ), У (ук) определяют плотности распре- 
делений соответствующих координат. Отсюда в предположении, 
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что (м) и Ў, (5) убывают при больших аргументах медлен- 
нее, чем гауссовский закон, для больших отношений сигнал/шум 
(42>1) выражение (2.82) можно заменить приближенной форму- 
лой 
го к 
ре 1га Е У, 
лр 1+ ыы | а 
При логнормальном распределении амплитуды (и равномерном 
распределении фазы) плотность вероятности квадратурной компо- 
ненты в нуле согласно (1.43) И,» (0) = М,» (0) =1/л и интегриро- 
вание (2.83) приводит к результату 
л Е; те В \-№ 
ра С ре. ) : (2.84) 
э 
Поскольку с учетом (2.75) для любого # с использованием соот- 
ношений для параметров логнормального распределения (1.41) 
имеем 


тез А Ез. 2А Ез, тез 2А 2А 
№ № ЕА в? +20ь , 


(1- 22) Е, тез В 
4№ 


к (0) Ил ©), = . (2.83) 


то (2.84) принимает вид 
2№рр-р2№а?2р 
ре. 

(2л) (ву 

В случае гладких замираний (№= 1) 

р=ч ері Әр). (2.85) 


Из (2.85) видно, что с увеличением о? (увеличением глубины за- 
мираний) и џ средняя вероятность ошибки увеличивается. 
Сравнивая (2.85) с асимптотикой вероятности ошибки в рэле- 
евском канале, следующей из (2.80), приходим к выводу, что при 
значениях 02+. <0,51п л канал с логнормальной амплитудой обес- 
печивает лучшее качество, чем рэлеевский (если возможно осу- 
ществить когерентный прием сигнала). При выполнении обратно: 
го неравенства лучшее качество обеспечивает рэлеевский канал. 


2.10. Вероятность ошибки 
при использовании многопозиционных сигналов 


Нахождение вероятности ошибочного приема р» для многопо- 
зиционных (недвоичных) систем сигналов (т>>2) в общем случае 
затрудняется, так как теперь, имея в виду алгоритм (2.1) (или 
ему подобные), для нахождения вероятности р» (приходится ана- 
лизировать совокупность из т—1 неравенств (число возможных 
ошибочных переходов). 

Можно, однако, в области малых ошибок получить достаточно 
точную оценку сверху для вероятности ри: 

т— 
Рт Хр (2.86) 
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где рь — вероятность ошибки для двоичной системы (двоичного 

перехода} в том же канале. Вероятность ошибки р» имеет место 

при использовании некоторой (&-й) пары из т сигналов. Оценка 

(2.86) следует из известного неравенства Буля: вероятность того, 

что произойдет хотя бы одно из п событий Аь, А} ..., А» (в общем 

случае совместных и неравновероятных), меньше или равна сум- 
г Е 


ме вероятностей этих событий, т. е. р» < У! р(А»). Это неравенство 
№=1 


переходит в равенство, если события Аһ попарно несовместны. 
При р„<«1 (в области малых ошибок) вероятность того, что 

одновременно два или более неравенств, определяющих алгоритм 

(2.1), не будут выполнены, очень мала. В этом случае рии 
т-— 


Оптимальный приемник т-позиционных ортогональных сигна- 
лов с активной паузой обеспечивает одинаковые вероятности дво- 
ичных переходов рь==р, (канал симметричный), определяемых 
при #:=г формулой (2.40), а его полная вероятность ошибки 


рые (т-1) ро. (2.87) 


Из (2.87) не следует делать вывод о том, что т-позиционная си- 
стема при т>>2 всегда хуже двоичной. При одинаковой скорости 
ввода информации / (А) =10рт/Т в канал в обеих системах дли- 
тельность т-позиционного сигнала Т»==1овт/Г(А) оказывается 
равной Т» == Г200тп, где Т. — длительность двоичного сигнала. От 
длительности зависит и энергия сигналов Еж= Роү?Т,„, где ү?Р. — 
средняя мощность принимаемого сигнала. Соответственно при 
фиксированиом значении эквивалентной спектральной плотности 
шума №, и параметр А? оказывается в т-позиционной системе в 
1орт раз больше, чем в двоичной. Это увеличение А? при опреде- 
ленных условиях [128] с избытком компенсирует влияние множи- 
теля (т—1) в (2.87). 

Эквивалентная вероятность ошибки для канала с постоянными 
параметрами при кодировании без избыточности кодом с основа- 
нием т2>2 определяется очень просто [128]: 


Рт 
аз Р". 2.88 
гети (2.88) 
где рт — вероятность ошибочного приема символа в рассматри- 


ваемом канале. 

Из (2.88) следует, например, что канал с т=8 и ръ=3.10- 
эквивалентен по достоверности двоичному каналу с вероятностью 
ошибки 10-5. 

Поскольку с ростом т эквивалентная вероятность ошибок 
уменьшается, может естественно возникнуть вопрос: почему боль- 
шинство существующих систем передачи дискретных сообщений 
— это двоичные системы, значительно реже используется т=4и 
совсем редко т>8? Это объясняется, во-первых, тем, что с уве- 
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личением т быстро возрастает сложность демодулятора — зна- 
чительно быстрее, чем уменьшается вероятность ошибки. Во-вто- 
рых, в подавляющем числе случаев рост т требует и соответст- 
вующего расширения занимаемой полосы частот в канале. Так, 
при использовании ортогональных сигналов для образования т- 
позиционной системы сигналов требуется база сигнала 2РТ т. 
Поэтому с ростом т должна пропорционально возрастать база 
сигналов. Так как Т растет с ростом т пропорционально 100:т, 
то ширина спектра Р должна увеличиваться пропорционально 
тЛоеот, что возможно лишь в достаточно широкополосных ка- 
налах. 


2.11. Помехоустойчивость оптимального приема 
при неопределенной фазе 


Для двухпозиционной (1=0,1) системы с активной паузой оп- 
тимальный алгоритм приема (реализуемый некогерентной схемой 
квадратичного суммирования) можно записать в виде У, == У. 
Вероятность ошибки (одинаковая при передаче любой позиции) 
определяется с учетом (2.13) вероятностью выполнения неравен- 
ства У = И 20 Уо ХЗ + У, У, при условии, что переда- 
вался сигнал 50({) и принимаемое поле представляет собой смесь 
201, г) = ио(Ь г) +1 (Ь г). 


Для вероятности ошибки следует результат [128, 136] 


Ру Ут, в у 1-м) )- 


А з 
е2, (Ае), =, (2.89) 
где АУ Ано А — огибающая нормированных взаимокор- 


реляционных функций сигналов на выходе канала с единичным 
коэффициентом передачи: 
Апо уро [Мо г) пото г) ат; 

1 
21%, 
Анализ (2.89) показывает, что вероятность ошибки минимальна 
при Аок==0 (ортогональная в усиленном смысле система) и моно- 
тонно возрастает с ростом Лою. При Лою=0, учитывая, что 
Е(И 872, 1, 0) =е—^®, 1(0) =1, получаем 


р= ет" 02 1 е0 (2.90) 


2 


Авю= 


{{ цоо (Ё, Г) йото (Ь г) Фаг. 


2 


В другом крайнем случае, когда Аз ==1, учитывая, что [78] 
Е(х, 1, ХУ 2) =0,501—е—=0(х2)], получаем из (2.89) р== 1/2, 
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т. е. при некогерентном приеме «полностью» коррелированная си- 
стема сигналов (например, система противоположных сигналов) 
не может быть использована. 


При больших значениях п ИЕ АЗ), используя для ап- 
проксимации функции Р(А, 1, С) удобную формулу (1.39), из 
(2.89) получаем 


ре (уута) уута), 
(2.91) 


В случае А251 эта формула оказывается справедливой при про- 


извольных значениях Л?2010. При Лою==0 из (2.91) имеем! выраже- 
ние 


р 2-11—Ф(У 9), (2.92) 


которое не отличается от формулы (2.42) при А==1, определяю- 
щей помехоустойчивость ортогональной системы при когерентной 
обработке поля. Следовательно, для такой системы учет фазы 
сигналов весьма несущественно влияет на качество приема. 

Можно показать, что в канале с неопределенной (равномерно 
распределенной) фазой при использовании многопозиционных си- 
стем сигналов с активной паузой оптимальной (по минимуму ве- 
роятности ошибки) также оказывается система, ортогональная в 
усиленном смысле [128, 13672. 

Вероятность ошибки при использовании многопозиционной си- 
стемы с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле, и 
независимом приеме элементов сигнала по алгоритму квадратич- 
ного суммирования (2.19} определяется формулой [128]3 


т—1 1 
Ри = 5, (— ре Са : РАНО, ДЗ, (2.93) 
Для нее нетрудно получить верхнюю оценку 
рые", (2.94) 
т 


более точную, чем общая оценка вида (2.87): 


р и е8, 


При т=2 из (2.93) следует формула (2.90), а (2.94) переходит 
в равенство. 


1 Заметим, что при любых значениях аргумента функции Крампа справед- 
лива оценка 0,511 —Ф(1 у} =0,5е- ^2, определяющая соотношение между по- 
мехоустойчивостью двончной ЧМ при когерентном и некогерентном приемах. 

2 Заметим, что ортогональность в усиленном смысле системы сигналов 
4и: (ё, г)} эквивалентна ортогональности в усиленном смысле системы {ичо (і, 
г) }. 0 
3 Этот результат справедлив при произвольном распределении фазы сигна- 
ла. 
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2.12. Помехоустойчивость оптимального приема двоичных сигналов 
в общем гауссовском канале с неселективными замираниями 


При осуществлении независимого приема символов по опти- 
мальному алгоритму (2.26) вероятность правильного приема і-го 
символа определяется вероятностью выполнения системы нера- 
венств 


та 0 В? о2, 
(5+ в (. ов Ы 
ЕЗ ПЕ и 
ту \* 02, 
+(у.+ м (. Е > 
1+ ами 
тх Г Е В? о? 
> (х,+ не 2(. 2,62 Сна 
++) 
П П ту з 02% Й НЙ а & . 
(у И 9, ) А от, +9 1=0, т_1; зе, 
( ++ Ра+® 


(2.95) 
где @;;=0;—0; при условии, что 2(#, г) =и:(Ь, г) + п(Ь, г). Когда 
передается символ і-й позиции, то, обозначая хф=х—т., у`ф= 
=у—ть, имеем Х.= № (хф т) 21%; у= (ур ть) 212; Х;= 
5+ (дот) ел (ит) е ҮА (хәта) ею + (у 
+ ть) вао; Ме [[п(Ь г) поп ло (Ё, г) айг; м= (2, г) иоп о (Ё, г) аг; 


відо ЈГ изо, Г) Поп (Ё, г) = ео; во {шо (ё, г) пон (В, г) аг = 


=— вл. (2.96) 
В рассматриваемом канале величины (2.96) имеют нормальное 
распределение. Для случая приема двоичных сигналов запишем 
неравенство (2.95) в следующем виде: 
Абв Ё ј=0, 1; је, (2.97) 
где 

= 02, + 02—023---024 (2.98) 
— квадратичная форма от четырех гауссовских величин (вообще 
говоря, взаимокоррелированных) с неодинаковыми математически- 


ми ожиданиями и дисперсиями. Упомянутые гауссовские величи- 
ны определяются соотношениями 


ө,=(Х, + 7 ву ; в, (1+ ты м; 
я (7 ура Ей 


22 тх Вау р = т. 
Ы (5 Роу уяту Е (ЕЕ ЕТ 
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. Считая гауссовские квадратурные компоненты х, у некоррели- 
рованными и учитывая, что случайные величины А;, А: также не- 
коррелированы (в силу ортогональности сигналов, сопряженных 
по Гильберту) и распределены нормально с нулевыми средними и 
дисперсиями 2/25, а у пар величин Аз, Ад А, А; А» А; А, А; кова- 
риации равны соответственно е;зо; 2:0; —@:0; вю, получаем, что 


случайные величины Юһ, &=1,4 являются совместно гауссовскими 
с математическими ожиданиями 


ву" УТ 2. ооу туут 2и 

Е „Уз ш: оу 

90 = ттт (" ео) 

улт нару ("абатын др) а, 


и ковариационной матрицей 


0 0 с а 
0 9, ев 
= ее в 0 | | (2.100) 


а в 0 оё, 


9 Па _ 
где 0212,1; 0% №; с= 810 У 2.4 


2 ГЕ 2,3 ° 
0? ре 
0 = рото (2820 + о? е2: + о2уе?гзо) ; 
ЕЯ) 
а=—9= бу јд | 2: + 2125; . бх 08130 р +218: . 
2 14+ 282,3 ' 2 14 282.3 ' 
02, 


о? ие 1-2% 
14- 282,3 
Для определения вероятности ошибки о ае прежде все- 
го найти плотность распределения квадратичной формы (2.98). 
Как показано в [89, 178], характеристическая функция квадратич- 


ной формы нормально распределенных величин @ь определяется 
формулой 


9 = а (2020-0 250 + оу: ю); = 


1 \ 
ехр = 7. —70721—0—210р9) м, 


Раш, — ! пре 
(а, ЕТ , 142.101) 


где М (01), <->, «03, <0:)) Т — вектор математических ожида- 
ний переменных 6», определяемый (2.99); 0 — квадратная матри- 
ца ковариаций, определяемая (2.100); © — квадратная диаго- 
нальная матрица размером 4Ж4 с элементами +1, учитывающими 
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знак при Ө? в квадратичной форме. Для квадратичной формы 
(2.98) 


10 оо 
отоо 
9= бо о 
обо 


После определения плотности вероятности величины Л:; через 
преобразование Фурье от (2.101) получаем вероятность ошибки 
для двоичной системы 


ер | мтр —0—21ар0) мал) 
у анал. 


(2.102) 


В случае произвольных матриц М и О интегрирование (2.102) 
затруднительно. Поэтому сначала рассмотрим решения для трех 
широко распространенных в радиосвязи частных случаев двоич- 
ных систем: для системы с активной паузой, ортогональной в уси- 
ленном смысле (ЧМ, ОФМ), с противоположными сигналами 
(ФМ) и системы с пассивной паузой (АМ). 

Найдем сначала вероятность ошибки для системы с активной 
паузой, ортогональной в усиленном смысле. В этом случае сред- 
ние значения слагаемых 9,» в (2.99) будут следующими: 


< УТ: вр Тута, 
о: У? ву 

ө Үр СО5 Фь ; 5 Үр 510 Фр 

90 = узы = у) 

Матрица ковариаций случайных величин Өһ 


в лы 2л уе 15:00) 


000 07, = 1?,; 02, = 21; 
Е 0 о, 0 0 . 
ЗО ра а № 


Ова о 
0000 14282, * 14 218, 
В рассматриваемом случае «:;=0, и вместо неравенства (2.97) 
запишем рё2>ря & ј==0,1; ЕЕ}, где р:== И 02, +65; р;—= И 6,0%. 
Ортогональность системы сигналов в усиленном смысле обеспечи- 
вает независимость р; и р), и вероятность ошибки (в данном слу- 
чае одинаковая при передаче любого символа) 


= № (©) ар; Я № (р‹) ра. (2.103) 


Случайная величина р; имеет четырехпараметрическое распреде- 
ление ШҰ, (р:) с параметрами 


01), 0), о21, 023. і (2:104) 
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Случайная величина р; также распределена по четырехпара- 
метрическому закону #, (р;) с параметрами 
«657, 647, о, оз. (2.105) 

При асимметрии по ортогональным компонентам вероятность 
ошибки в общем случае не удается выразить через известные 
функции. В области малых ошибок для общего гауссовского ка- 
нала при ограниченном 9? можно получить приближенную фор- 
мулу при В?=-0: 

1 2) (1 2 — 42 {1 2) 2 
рњ! 8909 окр Е +) (соз? ф, ++ В зіп? Ф,) А (2.106) 
288 283 

При симметрии канала по ортогональным компонентам (0?.=о?у; 
021 = 0% = 091; 023= 02,= 01) из (2.103) следует 


с гх 
р} хер (+2) ад уехр( — А) 1 фу диф», 
0 0 


2 


ге 021: а; 6.402 утв 
91 УГЕ А в 
Это выражение приводится к виду [176, 178] 


(1 аг 
Р-Р (ута тиу ) 


ЕЕ __азт ый ‘абг 
ня = я 


Подставляя значения а, 6, г, получаем 


ПЕТ р 21 Є ү тане? \_ 
22 (2-4 942 4- Е) #1 (2 -|- 243 - №) 


Ще у [з2с-бстъы | Е 


2+ 24+ Я № (2 ++ 242 4- №2) 
хех ЕР р.р (1+4). (2.107) 
13 (2 + 242 - А?) . 
Воспользовавшись асимптотиками (1.39) и 
1 
ЕЕ 2.108 
Л (© УЕ ех, х»1, | ( ) 


при 92--оо (идеальный канал} из (2.107) можно вывести (2.92). 
В другом крайнем случае, когда 42==0 (рэлеевский канал), 
учтя, что Ё(0, 1, 0) =0 и 1 (0) =1, из (2.107) следует результат 
[128] р==1/(2+12). При отсутствии регулярной компоненты сиг- 
нала (үр= 0) из (2.103) получается 
2014 В) х2 (1— Ва) 
| чаты | "Гане 


ера = 
б т, | “ХР 
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х | ехр [--* (аа в] 1, [2 (1-е? в] ауах, (2.109) 


где =? = (8242й2,) /[62 (14212, |. 


Если В? не близко к нулю, то в области малых вероятностей оши- 
бок выполняется условие 
р В К 
42, ів ГЕВ »1, ти, 
и интегрирование (2.109) дает р= (1+8?) /2128 при В212/ (1+8?) > 
> 1. 
По сравнению с рэлеевским каналом (В?=1) энергетический 
проигрыш 1== (1+8?)/2В. Значения этого проигрыша {при 
В22%/ (1+ 82) 21] для разных значений В? приведены в табл. 2.4. 


Таблица 2.4 
в 1 [ов [05 | 02 | 01 | 0,65 
мв [0 [| 05 | 08 | 47 | 74 | 153 


При В?=0 (односторонне-нормальный канал) (2.109) приводит 
к результату 


р ту ер ое | п-Ф0- 
л(1-+ 2) у 1 2242) 


2 

= — а 
т Ут 

В области малых вероятностей ошибок 


ра У? при 1. (2.110) 


Из (2.106) и (2.79), а также (2.110) и (2.78) при А=1 видно, 
что когерентный прием при медленных замираниях обеспечивает 
по сравнению со случаем. независимого приема отдельных элемен- 
тов сигнала для любых параметров а мо- 
дели канала энергетический выигрыш п=2 (3 дБ). 

; Зависимости р (й) при различных значениях параметров 9, 8?, 
определяющие потенциальную помехоустойчивость двоичной ЧМ 
в! условиях, когда прием осуществляется без учета корреляцион- 
ных связей между посылками (В,=0), показана на рис. 29. 

Переходим к анализу двоичной системы с противоположными 
сигналами #0(Ь, г) =—и1($, г). При использовании этой системы 
вероятность ошибочного приема при условии, что 2(#, г) =и(Ь г) + 
4-1 (6, г), с учетом (2.97) определяется вероятностью выполнения 
неравенства 


‚68 у зіпфь 1—0, 1. 
& пгт у А: 


С учетом (2.96} запишем последнее неравенство в виде 


А<В, (2.111) 
где 

25 соз Фр Ў, $11 фр 211, соз фь 212,5іп фь . 
еМ Гом КМ Гром, отот, 1% 1 203, 


= Р 288, ее 2/2, 
В А сов? фр гути +? ЗИ Фр п. т : 


0 и № 0 1 Е 
РА > г м - 
1 


Рис. 2.9 


Легко видеть, что Д является нормально распределенной слу- 
чайной величиной с нулевым средним и дисперсией 
з зіл? Ф 
опа эн, [ < . 
и "у +з |1 
(282%)? соз? фь 2 (2920)? ѕіп? фь 
+ 90? +0 А 
х (14+ 2а) иг 23 
Вероятность выполнения неравенства (2.111), т. е. вероятность 
ошибки, р 
г 


т 28 
а роту ея] 
28а в? 2% 
0 |а ча + ане] 
(2.112) 


При симметрии канала по ортогональным компонентам 


р= 4 р И 26 )}. (208) 


т. е. в этом случае вероятность ошибки от фазы фр не зависит. 
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Если в канале нет регулярной компоненты с заранее извест- 
ной фазой (92=0), из (2.112) следует р= 1/2, что вполне очевидно, 
так как система с противоположными сигналами не может рабо- 
тать в таком канале. При 49—00 из (2.112) вытекает результат 
(2.42) для идеального канала. 

Значения фр, обеспечивающие экстремальные значения (2.112), 
находятся нз условия (В?—1!) 3 2ф›=0, 0<8?<1. На интервале 
[0, л/2] при В?<1 вероятность ошибки (2.112) принимает мини- 
мальное значение при фр=0 и максимальное при фр=л/2. Это по- 
нятно, так как вероятность ошибки минимальна, если более силь- 
но флутуирующая ортогональная компонента у (при В2<1 всегда 
0?,>02.) колеблется около нуля (т,=фр=0). Максимальна же 
она в том случае, когда менее флуктуирующая компонента имеет 
нулевое математическое ожидание. 

Когда В?=0, т. е. ортогональная компонента по оси х не флук- 
туирует, 


ета (1 + 8 ол) 
АЕ И, (2.114) 


а) 


При Яо, фр (2+1) (#=0, 1,...), 4?«оо из (2.114) следует 


ет 8 | 242 12 со? фр 
с) н 


В этих условнях по сравнению с идеальным каналом имеет место 
энергетический проигрыш п= (1+ 42) /4? соѕ? фр. При й?--оо, фр= 


= (28+ 1) Е ‚ 4< оо из (2.114) следует р=0,5 [1—Ф(49)], т. е. 


вероятность ошибки зависит только от свойств канала (парамет- 
ра 02). БЕ 

Если 4? и В? — отличные от нуля конечные числа, а А2--оо, из 
(2.112) следует 


р= 4 |: о( уе 0 соз фо Віль). (9.116) 


Это предельное значение вероятности ошибки определяется толь- 
ко параметрами канала 42, В?, ф› (не зависит от отношения сиг- 


нал/помеха #?). 


При фр=0 предельное значение вероятности ошибки макси- 
мально: 


= |-ро. 


Заметим, что если одна из ортогональных компонент не флук- 
туирует (82=0), а Фь=0, то согласно (2.115) р=0,5 [1— 
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—Ф(И2Р/а+92))], 9?<оо, и, следовательно, повышая отно- 
щение сигнал/помеха, вероятность ошибки можно сделать доста- 
точно малой. 

Зависимости р (й?) при различных значениях параметров 4?, В°, 
Фр, характеризующие потенциальную помехоустойчивость двоич- 
ной ФМ в условиях, когда прием осуществляется без учета кор- 
реляционных связей между посылками (А,;=0), показаны на 
рис. 2.10. Из кривых видно, что в каналах с достаточно большим 


т 0 Юю 1 ры Ё 


Т 
4-2; ?=0; ф=2/2 
222, 8-01: фут! 


А-0: т Е Ја ДА 
у 6—0; #20 0407-1, ф-0 12 


5 ЖС га 
$ =10;5=01; АА 


Рис, 2.10 


значением параметра 49?(42>10) (назовем такой канал почти 
идеальным) даже в условиях достаточно быстрых замираний 
можно обеспечить вероятность ошибки, не превышающую 10-3, 
при относительно небольшом отношении сигнал/помеха (#2<50}. 

Коэффициент асимметрии В? в меньшей степени определяет 
помехоустойчивость рассматриваемой системы, чем параметр фр. 
Уменьшение 4? ведет к снижению помехоустойчивости, однако при 
наличии сильной асимметрии по ортогональным компонентам 
(8?—0) все же возможен качественный прием и в каналах, где 
42222. Когда 9? близко к нулю (подрэлеевский канал), рассмат- 
риваемая система (ФМ) при К,=0 не в состоянии обеспечивать 
удовлетворительную связь. А 

Рассмотрим телерь двоичную систему с пассивной паузой 
(АМ), полагая 51(1) =5(Ё); 5о() =0. Вероятность ошибки р(0/1) 
при передаче «1» и приеме по алгоритму (2.97) определяется ве- 
роятностью выполнения неравенства ют < 0/12: 


Е 1 288 үу. 288 
И [1 | а 
8 И: п [( пто аа 


р Ез (соз? ф-та фр) т 22. 
т 
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Случайная величина р! ‘имеет четырехпараметрическое распре- 
деление 7, (р,): с параметрами (2.104). Следовательно, 


©’: 25 5. В м 
р(0/1) = [ (рі) ар: = (41, В,С, Ра), 
0 ж 
1+6 | (1 А 2р Е 212 ) 
е и а [е ( т. 1 атвато/т” 
+600 (соѕ? фр -- В? зіп? Ф) + 218 = ; В, = р 


2: (1443) 1 ВЭ) Ге 262 #8 
с-И + сре о (+ тети 


оо Везе (1 - 22 ^ А 
ОСКИ РЕ ТЕ 
Пе м. 
Тама 
, 2р 
рТ те 


Р”, = ага | ФВ 


Вероятность ошибки при передаче «0» р(1/0) определяется ве- 
роятностью выполнения неравенства р›>®'12. 


Случайная величина рг имеет четырехпараметрическое распре: 
деление №; (рг) с параметрами (2.105). Следовательно, р(1/0) = 


05 
= (10, (рз) рг 1—Е(А», Вз, Сз, Рз), 
9712 , 


2 В2 #3 Ў 
(1+ пт) (1 Е таға) 


где А» 
в Ва 73/1 -- 82) (1- 48) +- 
ў ___арала 
Та+зми+® 
Ф а- В) 


= (со р -- ВИА) 200 59. 
2 
+ а-в 99) 
А 213 
та 
ве зра і но 15, Е 
у ЕЕ о 
Р) . 
В 24: > А 
рр х4) РТ 


4—46 4 


вова | 262 Е 
297 (ЕВЕ) ве 
ВИА В 01 99) 

от ва 
ОЕ) 


2 я 
4р В зіп? фь (1 + ава) | 
РАМІ 4 ВЭ) (1-Е 92) 
+ ат = 
"Тама 


= 


272 В? 
Тата 
+ 2 
(14 890149) 
„Средняя вероятность ошибки для двоичной системы с пассив- 
ной паузой 


р ОЕР = [1+Е(Дь Ва, Со, рі) —Р(Аь, Вы Съ, 6). 


При #1 = ео и симметрии канала по ортогональным компонентам 


(8—1) 
2 3 з р 
га = [у еа (+ 


аъ +) РЕН (ее) 
уер) угара араан). 
1, и 919 ] 


При отсутствии регулярной компоненты (4?=0) из последнего 
соотношения следует [128] 


= ++) ане (р) 0), 


Р, = агс | {сФ,6 


а при 42—00 (идеальный канал) результат [71] 


р= ФВ. 


В предельном односторонне-нормальном канале (82:0) 


Ш №(1 4-2 А) ав 
ЕЕ у 
Зависимости р(А?) для различных значений параметров Ф, В, 


фр и случая є =ео, определяющие потенциальную‘ помехоустойчи- 


6 Ат 


вость двоичной АМ при приеме без учета корреляции соседних 
элементов (К;=0), приведены на рис. 2.11. 

Значения энергетического проигрыша при переходе от двоич- 
ной системы с противоположными сигналами (ФМ), оптимальной 
в идеальном канале! (42—00), к двоичной ЧМ и от двоичной 
ЧМ к двоичной АМ? в зависимости от параметров канала 42, В? 
для случая, когда опти- р 
мальный прием осущест- 
вляется без учета корре- 
ляции элементов сигнала, 
приведены в табл. 2.5. 

Из таблицы видно, как 
двоичная система с про- 
тивоположными сигнала- 
ми (ФМ) теряет свои ка- 
чества по мере ухудшения 
канала (уменьшение 97), 
сохраняя, однако, преиму- 
щество над сравниваемы- 
ми системами в почти 
идеальном канале (4% 


5 А С” Ра 


Д ют п 0 


310) *.. 
Рис. 2.11 
Таблица 2.5 
42 со 10 5 0 0 0 Примечание 
В? — 1 1 1 [0,1 0 В.=0 
Тфм-—чм» АБ 3 12,8 1 юр | —оо | —оо Фь=0 
1чм--Ам» ДБ З 


ва) 81 10 | 25 |25,7 р= 10-4 


В отличие от двоичной ФМ, двоичные ЧМ и АМ, если отноше- 
ние сигнал/помеха достаточно велико, обеспечивают удовлетвори- 
тельную связь при любом сколь угодно малом значении 42. Энер: 
гетический проигрыш при переходе от двоичной ЧМ к АМ растет 
по мере уменьшения 4? и В? (по мере увеличения асимметрии ка- 
нала по ортогональным компонентам), в предельном случае одно- 
сторонне-нормального канала (42=В2=0) он примерно равен 
26 дБ. 

Сравнение результатов данного параграфа и $ 2.9 показыва- 
ет, что для систем с активной паузой, ортогональных в усиленном 


1 В смысле минимума вероятности ошибки при заданном отношении сиг- 
нал/помеха. 

2 Сравнение выполнено при неизменной пиковой ‘мощности передатчика. 
При неизменной средней мощности и равной вероятности передачи символов 
этот проигрыш уменьшается на 3 дБ. ` ` 
*) Если только фр не близко к л/2. 
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смысле, энергетический проигрыш при независимом и оптималь- 
ном приемах элементов сигнала (Ю.=0) по сравнению со случа- 
ем оптимального когерентного приема прн медленных интерферен- 
ционных замираниях (|А:|=1} в четырехпараметрическом кана- 
ле (при 42<10) равен 2 (3 дБ). С ростом 4? этот проигрыш умень- 
шается, стремясь в пределе к нулю при 49—00. Аналогичная тен- 
денция характерна и для двоичной системы с пассивной паузой. В 
подрэлеевском канале для этой системы энергетический проигрыйт 
несколько выше и составляет примерно 7 дБ. 

Влияние коэффициента корреляции сигнала А; на помехоустой- 
чивость двоичной системы с противоположными сигналами (ФМ) 
при оптимальном когерентном приеме и различных значениях па- 
раметров канала 4, В? характеризуют показанные на рис. 2.12 за- 
висимости р(#?) для |Ю!| =1 (сплошные линии) и: В, =0 (пунк- 


- ---. тирные линии). Из сравне- 
Ка 10' 0? Д Ем а ния кривых рисунка видно, 
МЕТЕ НЕИЗБЕЖНА ПОЛУ Е что в каналах с сильно вы- 
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раженной регулярной со- 
ставляющей (9?>10) при 
В? = 1 величина коэффициен- 
та корреляции (|К:|} мало 
сказывается на значениях 
вероятности ошибки, превы- 
шающих 10-5. При меньших 
9° величина |2; | существен- 
но влияет на помехоустойчн- 
вость связи. 

Рие, 2.12 Так как радиоканалы с 

` сильно выраженной регу- 
лярной составляюшей встречаются на практике довольно часто, то 
двоичные системы радиосвязи с противоположнымн сигналами 
безусловно перспективны. 

Покажем, теперь что при 4*=0 ортогональная в усиленном 
смысле двоичная система сигналов в подрэлеевском канале опти- 
мальна! как прн равных, так и при неравных энергиях сигналов. 
В таком канале (ур=0) характеристичесая функция (2.101) квад- 
ратичной формы Л:; для любой системы сигналов принимает вид 


ад, = И/аеа—211509). 


Рассмотрим далее рэлеевский (82=1) и односторонне-нормальный 
(В2=0) каналы, для которых вероятность ошибки выражается до- 
статочно просто. 

В рэлеевском канале матрица ковариации (2.100) принимает 
вид 


! Обеспечивает минимальную вероятность ошибки при заданной средней 
мощности сигнала. 
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а0 са 
210 2—4 с 
о = са ьо. (2.117) 
ас ор 
где _ 
. м) 3). 
а=-; һ= (1-1, 42,9); 


А — 
2 ар 


о? І; о? - и ПЯ 
с= —— 8, —; =; =. 
9 „И 1 +; $10 1 +, 


Используя ‘теорему о вычетах [76] для вычисления интеграла в 

{2. 102), можно показать, что в рэлеевском канале при произволь- 

ной двоичной системе сигналов вероятность ошибочного приема 

і-со символа определяется формулой 
9) 


Иа (4 Уау)“ Рта —5) 


(1- УгГ+а,, ә 


‚= 


—__ ех әу 1— И 1-9.) |, өр>0, 

тт) еа РТ о ки 
(2.118). 

где = 7, 

418; (1 — А2) 
+) ла Юи ] 
#9: (1+ #,) 
Исследование показывает, что обсуждаемый канал в общем слу- 


чае несимметричен [р(0/1)==р(1/0)]. Средняя вероятность ошиб- 
ки 


с; = (2.119) 


0/1 1/0 ть тә 3. 
р= / Не /0) =, №», Ао). (2.120) 


Как показывает анализ приведенного выражения, значение Лоло, 
минимизирующее вероятность ошибки (2.120), определяется сово- 
купностью параметров А2), #2». Возможны, однако, условия, при 
которых оптимальное значение Л2ою не зависит от отношений сиг- 
нал/помеха. 


Так, для системы с активной паузой #2; =? при в:=е в;=0, 


9:13= 0= поа. и вероятность ошибки определяется форму- 
(1—2) 
лой 
— ИЕ 1 Г 1 == 1 Пета 1— Аро |. 
2 у! фе 2 и! 4 1—и2А2оло 
о (2.121) 
2-- я 
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Из (2.121) следует, что вероятность ошибки достигает минимума, 
когда а принимает максимальное возможное значение 4 (1-й?) /А?', 
т. е. когда у 


Аџо=0 или Лоо= Аою=0, (2.122) 


иначе говоря, выполнены условия ортогональности двоичной систе- 
мы в усиленном смысле. В этом случае вероятность ошибки в рас- 
сматриваемом канале (4*=0, В?=1} принимает в соответствии с 
{2.122) минимально возможное значение [128] 


р=0,5 (1—1) = (2-08). 
Рассмотрим более подробно соотношения, характеризующие 
рэлеевский канал при условии, что 


Ж>1 (1=0, 1), А%о<1. (2.123) 
В этом случае 
4 (12, ү в: #3; 
<; а= (1— Ао); ву=Ш 2—2 
в) 2 Е, 
и вероятность ошибки 
ү: =} 8 


деа) зв А) 

Если є;=е;, ТО 

1 а = 

р Ш. (2.124) 
[21 — Ав] 

Из этой формулы видно, что и для системы с неравными энер- 
гиями обоих сигналов в рэлеевском канале вероятность ошибки 
минимальна при выполнении условий ортогональности в усилен- 
ном смысле (А2010==0). 2 

Для системы с активной паузой А2; =А2= й? из (2.124). 


ре 1[(1—А%а) 1. (2.125) 
Минимально возможное значение (2.125) соответствует условию 


ортогональности в усиленном смысле: рах 1/12. 

Следовательно, в рэлеевском канале энергетический проигрыш 
перехода от оптимальной (ортогональной в усиленном смысле) 
двоичной системы с активной паузой к двоичной системе с актив- 
ной паузой, не удовлетворяющей условию ортогональности в усн- 
ленном смысле, 


= 1/(1—А?оо). (2.126) 
В односторонне-нормальном. канале для произвольной двоич- 
ной системы с активной паузой 


14 Аџв Лоо 
= — а сі 1 агсі 
18 се = РЕ И: 
(2.127) 
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Для системы с противоположными сигналами (ФМ), когда 
А=-, вероятность ошибки р= 1/2, т. е. прием таких сигналов 
невозможен. 

В области малых ошибок при выполнении условий (2.123) 


РЗ 1 | А. | Аа) і р 2 
див 1 — Аро 1-- Але л #2 (1 — Адо) 
(2.128) 
Анализ показывает, что величины (2.127) или (2.128) дости- 


1 2 
гают минимума, равного — И». при условии 
ях 


Лою=0. (2.129) 


Следовательно, в односторонне-нормальном канале энергети- 
ческий проигрыш перехода от оптимальной (ортогональной в уси- 
ленном смысле) двоичной системы с активной паузой к двоичной 
системе с активной паузой, не удовлетворяющей условию оргото- 
нальностн, 


ве-до == 1/{1—Л201о). (2.130) 


При замене Лоо на Лоо (2.130) не отличается от (2.126). Заметим, 
что, если вместо условия (2.129) выполнено более жесткое усло- 
вие ортогональности в усиленном смысле (2.122), система являет- 
ся оптимальной в односторонне-нормальном канале независимо от 
того, какая из ортогональных компонент обращается в нуль. С 
учетом этого можно утверждать, что условия (2.122) обеспечи- 
вают оптимальность двоичной системы и в более общем подрэле- 
евском канале. 

Значения энергетического проигрыша, выраженного в децибе- 
лах, перехода от оптимальной системы с активной паузой к неоп- 
тимальной системе в односторонне-нормальном канале (4?=8В?=0) 
в зависимости от параметра — Лою или в рэлеевском канале 


(4?=0, 8?=1) в зависимости от параметра Луо приведены в табл. 
2.6. 


Таблица 2.5 


Лоо (—Лоло) о [ о2 [0,4 |0,6 | о,8 | 0,85 | 0,9 |0,95| 1 
в) о | 0,025 0,75 | 1,92 | 4,45 | 5,58 | 7,25 10.15 | ә 
п (92-55) з | 2,28 | 1,56 | 0,97 | 0,45 | 0,34 | 0,22 | о, | о 


Из таблицы видно, что энергетический проигрыш, связанный 
с нарушением условий оптимальности системы сигналов в подрэ- 
леевском канале, невелик, если только |Аошю| не близко к едини: 
це. Так, п<2 дБ, если | Ло]! < 0,6. 

Анализ показывает, что в каналах с небольшим значением 0? · 
(почтя. рэлеевские каналы) ортогональная в: усиленном . смысле 
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система. (Ась=0)'`вее еще остается оптимальной, однако’ при 
болывих значениях этого параметра (422210, почти идеальный ка- 
нал) оптимальной двоичной системой является система ·противо- 


положных” сигналов `Аою=— 1; Азю=0(Аою=1). В предельном 
случае идеального канала (4?—со) переход от оптимальной дво-, 
ичной системы (ФМ) ‘к системе сигналов с активной паузой, ха-‘ 
рактеризуемой коэффициентом взаимной корреляции Лою, ведет 
к энергетическому проигрышу [см. (2.49)| па+-»==2/(1-—Ло). 

Этот проигрыш при различных значениях — Ло, меняющихся от 
0 (ортогональная система) до 1 (оптимальная система), также 
указан в табл. 2.6. Характерно, ‘что в то время как тд --о в ИС- 
следуемой области изменения Лою не превышает 3 дБ, значения 
тсз о изменяются в более широких пределах. Из сказанного сле- 
дует, что, если бы пришлось выбирать систему сигналов для кана- 
ла, параметр 4? которого может меняться от нуля в широких преде- 
лах, следовало бы отдать предпочтение системе, ортогональной в. 
усиленном смысле. Однако в реальных условиях Работы многих ка- 
налов радиосвязи параметр 4? с большой вероятностью принимает, 
значения 4?>10, а в этих условиях предпочтение следует отдать. 
системе с противоположными сигналами (ФМ). 

Вероятность ошибки оптимального приема в райсовском кана-. 
ле при .гладких замираниях и независимом приеме символов най- 
дена для произвольных систем с активной паузой в [178] и опре-. 
деляется выражением 


р= 9 (ас, в) еф( — тана Умен, Т 
ее ВА, е 0 


; 
И 1—ра Ао ЕУ 


в У ЕР ај 201—4), п (144924 #8). 
4 18 (1 — Ао) /(1 + 92) 

Исследуя (2.131), можно показать [59], что коэффициент взаим-' 
ной корреляции Ло при наличии регулярной составляющей в 
канале имеет два оптимальных значения (минимизирующих ве- 
роятность ошибки): Лою=—1 и Лою=0 (А2010==0). При отсутствии 
регулярной, составляющей имеется одно такое значение: Луџ= ` 
=0 (А и=0). Указанная · ситуация сохраняется и в канале с. 
асимметрией по ортогональным составляющим. 

Проведенное исследование позволяет утверждать, что в кана- 
ле с гладкимй замираниями при наличии регулярной состабляю- 
щей до определенных пороговых значений отношения сигнал/шум 
Һор Оптимальна система с противоположными сигналами, а при 
больших значениях, отношения сигнал/шум, когда система с про- 
тивоположными сигналами характеризуется предельной вероят-. 
ностью ошибки, система ортогональных снгналов. Это подтверж- 
дают и кривые вероятностей ошибок, приведенные в [59, 178]. 
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2.13. Помехоустойчивость многопозиционных систем 
при приеме по алгоритму квадратичного суммирования 
в канале с неселективными замираниями 


Ограничимся рассмотрением систем с активной. паузой, орто- 
тональных в ‘усиленном смысле. Анализируемый алгоритм приема 
‘определим системой неравенств 


> НАБ 10, 1, т. (2.132) 


Реализуется он относительно просто и интересен во многих от- 
ношениях. В частности, этот алгоритм приема‘ является‘ опти- 
мальным для произвольных: систем с активной паузой при неоп- 
ределенной фазе снгнала-и (поскольку он также реализует обоб- 
щенный алгоритм максимального правдоподобия) вовсе не требу- 
ет знания статистики ‘канала. Вероятность ошибки рассматривае- 
мой системы, когда 2(&, г) = м; (Ё, г) +п(Ь г), определяется выраже- 
нием 


оо У; ия 7 А Ч 
ре ио (| иуда) ау. (2.133) 


Имея в виду (2.13) и (2.96), видно, что для системы, а 
ной в усиленном смысле, 


У: = И [А+ (х + рр 0$ фр) 213%) 2+ бы (уф 7р п Фр) 2120]?, 


У, = АР, 
Случайная величина 1 распределена но закону Рэлея 
МИ) = 02-р 7 с и а (2.134) 


а случайная величина И; в общем гауссовском канале имеет че- 
тырехпараметрическое распределение и с параметрами: 


х= үр 0$ фр 2120; ту үр 510 фр 2120; 
6°=21% (1+212.); о?у = 202(1 +282). 


После интегрирования (2.133) получаем 


$ ва: соб фь | 
ОА 
ты ле} т Кто еса 


г а | 28? - А 
СЕНЫ ПАРЕА а) 
н а зіп Фр ] | У, | ао 
А +2199) ||. 2 (2.135) 
и 16 Е >) ў С 
И ТЕ ТО 4)/ — 


ті 


р 
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При симметрии канала по ортогональным компонентам отсюда 
следует, что 


п ПЕН ск 99) | СЫГЫ 
т Иер 
= 1+4 +20492 0) м 1+9 +202492 + 0) 
При 42=0 из этого равенства получаем для вероятности ошибки в 
рэлеевском канале [128] 
Ане Е В 


ТЕЧ) П а) 
Для подрэлеевского канала (42=0) из (2.135) 


—1 = 
р= 5) (рк о ужат а анат). 
==} 


а при В2=0 (односторонне-нормальный канал) 


т—1 = 
= У (— 1 СЕ, /ИТЕЕ И! (1-Е 2!?). (2.136) 

= 
Если амплитуда сигнала не флуктуирует, то из соотношения 
(2.135) следует результат (2.93) 

Для двухпозиционной системы, ортогональной в усиленном 
смысле, при приеме по алгоритму квадратичного суммирования в 
четырехпараметрическом канале вероятность ошибки 


= 47 82 соѕ2 фь зіп? Фр | 
| яп Еа а | 


2 И Вала у в 
ават) И ‘Таз 
(2.137) 


При выполнении условия В?й?/{ (1+8?) (1+92)] 1 из (2.137) сле- 
дует (2.106). В односторонне-нормальном ‘канале в области малых 
ошибок из (2.137) следует 


ре У, №1. (2.138) 


Из сравнения полученных выражений видно, что в каналах с 
небольшими значениями 4? энергетический проигрыш, связанный 
с отказом от оптимального приема в пользу приема по алгоритму 
квадратичного суммирования, для обсуждаемых систем равен 1 
(0 дБ) или близок к этому значению ‘[ср. (2.110) и (2.138) ]. 

При 42—-оо проигрыш, связанный здесь с потерей информации о 
фазе, максимален, но не превышает 1,5 дБ [128]. 

Итак, для ортогональной в усиленном смысле системы с ак- 
тивной паузой прием по простому алгоритму квадратичного сум- 
мирования (2.132) дает примерно те же результаты, что и более 
трудная ‘для реализации оптимальная схема. 
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р= 


Оценим энергетический проигрыш, связанный с потерей опти- 
мальности (условие Лои=0) двоичной системы сигналов с рав- 
ными энергиями при приеме по алгоритму квадратичного сумми- 
рования (2.132). 

Анализ, проведенный в работе [176] для обобщенного рэлеев- 
ского канала, показывает, что этот проигрыш монотонно растет с 
увеличением 4?. В предельном случае (42—-оо) вероятность ошиб- 
ки для произвольной системы сигналов с активной паузой опреде- 
ляется формулой (2.89). Обсуждаемый энергетический проигрыш 
при достоверностях р=10-%, 10-8 в зависимости от параметра 


Лоо указан в табл. 2.7. 
Таблица 2.7 


Моно [ о | 0,2| 0,5| 0,7| 0,9 0,995 | 1 
а р=10-* Г о [0,1 [2,8 | 4,5 | 9,3 | 12,8 | ә 
Е р=10-3 Го [01 | з [4,8 | 105 | 148 [о 


Из таблицы видно, что если коэффициент взаимной корреля- 
ции сигналов по огибающей не превышает 0,5, то энергетический 
проигрыш не превышает 3 дБ. 

Оценим теперь эффективность простых многопозиционных ко- 
дов и одноканальных (по частоте) систем, используемых в четы- 
рехпараметрическом канале с гладкими замирапиями при неза- 
висимом приеме элементов сигнала. 

Для прямой (без канала обратной связи [97, 128]} системы 
передачи информации с т-позиционным простым (без избыточно- 
сти) кодом в области достаточно малых ощибок и при отсутствии 
корреляции между ними эквивалентная вероятность ошибки опре- 
деляется (2.88). 

В односторонне-нормальном канале в области малых ошибок 
с учетом (2.136). 


р (ОН 


т- 
Узи, №т в УЧИ 


Используя (1.94), находим энергетический выигрыш перехода от 
двух- к многопозиционной системе в области малых ошибок в од- 
носторонне-нормальном канале 


2/45] = 1016 Іов? т 
Пот д трн св 2 
(8 бте) 
а У(+» 
а также в рэлеевском канале 
1082, т 
"т [дБ] = 1016 = 
С 0 с 
#1 Ё 
Значения 2л, в децибелах, при различных т сведены в табл. 2.8. 
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в, = (2.139) 


› 


ао 


Таблица 2.8 


т 2 |8 ав 32 
„т ДБ В2-42:=0 0 5,4 6,8 п —17 7 
п В=1, 9-0 о 3,3 5,4 7 8 
. | = 42=0 0 2,4 0,8 | —23,5 |32,7 
тёз, ДБ В2=1, 92=0 0 0,3 —0,6 |—2 — 


Из таблины видно, что в подрэлеевском канале увеличение ос- 
нования кода от двух до восьми приводит к монотонному росту 
энергетического выигрыша, который с увеличением асимметрии 
канала по ортогональным компонентам возрастает. Дальнейшее 
увеличение позиционности кода выгодно не при любых значениях 
коэффициента асимметрии 8?. Так, в односторонне-нормальном 
канале (В2=0), в отличие от рэлеевского канала (8?=1), переход 
к 16- и 32-позиционным-кодам уже ведет к энергетическому про- 
игрышу. Анализ показывает, что рост 4? уменьшает энергетичес- 
кий выигрыш по сравнению с рэлеевским каналом (42=0). 

Энергетический выигрьш, определенный выше, не учитывает 
полосы частот системы. Между тем она может иметь решающее 
значение при выборе той или иной системы связи. Если многопо- 
зиционное кодирование осуществляется с использованием набора 
частот, то полоса А} будет пропорциональной числу позиций т. 
Тогда обобщенный выигрыш перехода от двух к т-позиционной 


2 
системе с учетом (1.95) тһ = Палм 10 18 (=) . 'Рассчитанные 


по этой формуле значения обобщенного выипрыша для односто- 
ронне-нормального и..рэлеевского каналов также сведены в 
табл. 2.8. Если судить по определенному выше показателю обоб- 
щенного выигрыша, использовать при ЧМ код с позиционностью 
больше’ четырех нецелесообразно. В радиосвязи по соображениям 
простоты чаще всего применяют двоичные коды, реже — четырех- 
позиционные. ` , 

Определим теперь помехоустойчнвость многопозиционных си- 
стем с активной паузой при использовании алгоритма квадратич- 
ного суммирования в канале с т-распределением амплитуд и рав- 
номерным : распределением фазы. Для плотности вероятности ү; 
в этом случае можно получить выражение! ``: 

ту" а] ИК _ 
27 (т у" аав), 

С учетом этой формулы и (2.134) атегрнроване выражения 

(2.133) приводит к результату 


ті т. 
— ивы тачь а 
И | таа 39) | 1+8 


— 1 параметр т-распределения эдесь обозначен т”, чтобы избежать путани- 
цы: с обозначением `для позиционности‘ кода” (т). 
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ЎЎ (У) 


(2.140) 


ие (1-0) = (1 1 Е 
т’ -- (т' + №) 
т’ Е(т’-- #2) 
Е ' 
то при ’—00 (в-+оо) имеем 


т’ (14-8) т Ат 
аа (тев) 


Следовательно, при т/—+оо (канал без флуктуаций амплитуд 
(2.140) переходит в (2.93). ЕКИ 9 

В другом, крайнем случае, когда т’'= 1/2 (односторонне-нор- 
мальный канал) следует результат (2.136). Для двухпозиционно- 
го кода (т=2) из (2.140) следует [24] 


ОЕК 
р= 5 С ) Ь (2.141) 


Зависимости р (А2), определяемые (2.137) при различных зна- 
чениях параметров 4?, В?, фр, показаны на рис. 2.13 сплошными ли- 


Поскольку | 


== 


ю 02 0 № Ш Е 


ниями, а зависимости по (2.141) — пунктирными линиями, причем 
параметр т’ определяется в соответствии с выражением (1.37). 
Приведенные-кривые еще раз подтверждают, что для распределе- 
ния амплитуд в четырехпараметрическом жанале т-аппроксима- 
ция не во всей области изменения параметров одинаково прием- 
лема, Совпадение, хорошее в почти рэлеевских каналах (42=0, 
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В?=1), ухудшается при асимметрии канала по ортогональным 
компонентам, а также в обобщенном рэлеевском канале в области 
малых ошибок. 


2.14. Помехоустойчивость линейного двоичного приемника 
в общем гауссовском канале с неселективными замираниями 


Как уже отмечалось, в каналах радиосвязи, характеризуемых 
большими значениями параметров 4? (почти идеальные каналы), 
можно обеспечивать помехоустойчивость, близкую к потенциаль- 
ной, если прием вести не по оптимальному, трудно реализуемому 
алгоритму (2.29), а по алгоритму (2.32), который оптимален в 
идеальном канале и реализуется значительно проще (при наличии 
достаточной априорной информации). 

Приемник, работающий в соответствии с алгоритмом (2.32) 
при г:=е, регистрирует первую позицию символа при выполнении 
неравенства 


(2, г) [шоп рег(ё, г) —иопорег(Ё, г) 4 > (Иова, (2.142) 


ГДЕ Шоп: рег (К, г) определяются выражениями (2.31), и нулевую 
позицию при выполнении обратного неравенства. Вероятность 
ошибочного приема первой позиции символа определится вероят- 
ностью выполнения неравенств А +хф2, +уф21<5— с, где А=[[п (& 
Г) попррег(?, Г) йг; 21== (шої, г) Шопррег(Ь г) г; 21 [|| бло(Ь, 
Г) Иоп.р.рег(Ь, г) г; с = (0—1? 0)? + [| рес (Ё, Г) Иопрлег(, г) Х 


хавг= 11 Иррег(Ё, Г) Нопр.рег(Ь, Г) Ёс; иопррег(Ё, Г) = И Ҹи (2, 


ГГ, Г’) Иррег(Ё, г’) Рат”; иррег(Ё, г) = рег (Ь Г) —Иорег (Ё, Г). 
Случайная величина А распределена нормально с нулевым 

средним значением и дисперсией 

{[шррег (В, Г) опре (В, г) аг. 


Плотность вероятности случайной величины 2=А+хфг! +узё, 
—оо <2< + оо определяется формулой 


(= уток (в), 


У2л = 
где Р? = {| Ирурег (Ё, Г) Моп.ргрег (Ё, г) баг +022 + 07,2. 


Вероятность ошибки при передаче символа «1» 


р(01) = Г (а= 


: 1—Ф 1 К Ир. рег (#» Г) Чопьрее(@, Г) Фаг 

Е 2 о? {0100 г) по р. рег( 7) 4 4] 
раро 0 оараг 04840 

по 


РЕЧ 


+92 [1 о, г) опоре (6044р 


Аналогично получим вероятность ошибки при передаче символа 


Е 1— Ф 1 {{ Ир рес (2, Г) ион рег (25 г) @ аг оч 
2 2 в о [Гао (@, г) аьр 0447] ЕХ 
Иа Эмре ре 944 
-+ 


и 92 [[ [оо (2, г) и п.р.рег (Ь 0441р 


При отсутствии флуктуации сигнала (0?.=0?,=0) из получен- 
ных соотношений следует (2.40) для вероятности ошибки в иде- 
альном канале. Для двоичной системы с противоположными сиг- 
налами вероятность ошибки (одинаковая для двух позиций сиг- 
нала) 

э д2 


1 
р= 1—9 = (2.143) 
19 ТВ (605° 9» Е В? Ф) 


Для двоичной системы с активной паузой, ортогональной в уси- 
ленном смысле, 


1 ГА д2 #2 


р 1—Ф 7А я 
1+9 -+ ТЕ (соѕ? фь -- В? ѕіп? фь) 


(2.144) 


В случае использования двухпозиционной системы с пассивной 
паузой, считая 55(2) =0, для средней вероятности ошибки при рав- 
ных вероятностях передаваемых символов имеем 


р 1|1—0,5% № 
2 2 д? 
2 | +4 + тура (соз? рь + В? зіп? 9 


о (И 5) 

р 2014-93) 

Сравнивая (2.143) и (2.144), видим, что в тех случаях, · когда 
когерентный прием по алгоритму (2.142) обеспечивает удовлетво- 
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рительное качество при быстрых замираниях, система с противо- 
положными сигналами дает по сравнению с ортогональной в уси- 
ленном смысле системой энергетический выигрыш, в ? раза 
(3 дБ), как в идеальном канале. 7 

При симметрии канала по ортогональным компонентам 
(В?=1) из (2.143) следует (2.113). Таким образом, при В?==1 ли- 
з . т т нейный приемник, работающий 
т и ИК в соответствии с алгоритмом 
(2.142), оптимален для систе- 
мы с противоположными сиг- 
налами. При асимметрии кана- 
ла по ортогональным компо- 
нентам это утверждение не- 
верно. 

Для сравнения оптимально- 
го (линейно-квадратичная схе- 
ма) и линейного приемников 
при использовании двоичной 
системы с активной паузой, ор- 
тогональной в усиленном смы- 
сле, на рис. 2.14 показаны за- 
висимости р(А?) при фр=0.и 
различных значениях парамет- 
ров 4°, В? для оптимального 
приемника (сплошными линия- 
ми) и аналогичные зависимо- 
сти для линейного приемника 
(пунктиром). Из рисунка вид- 
но, что при 9*>10 для двоич- 
| ной системы с активной пау- 
зой, ортогональной в усилен- 
ном смысле (ЧМ), линейный 
приемник в области вероятно- 
стей ошибок р>10-5 по поме- 
хоустойчивости практически не 
отличается от оптимального. При 9° < 7 удовлетворительный прием 
(р<10-*) линейным приемником невозможен. 

На рис. 2.15 приведены зависимости р(ћ2) при фр=0’для дво- 
ичной системы с противоположными сигналами и различных зна- 
чений параметров 42, 8? при оптимальном приеме (сплошными ли: 
ниями) и приеме по алгоритму (2. 142) (пунктирными). Из рисун- 
ка видно, что при 92210, В2= 1 линейная схема ‘приемника незна- 
чительно уступает оптимальному. По мере отклонения В? от еди- 
ницы различне усиливается. . 

На рис. 2.16 показаны зависимости р(й2) при фь=0 для двоич- 
ной системы с пассивной паузой при оптимальном приеме и раз- 
личных значениях 47, В? (сплошными. линиями) и аналогичная за. 
висимость при.чтриеме по алгоритму (2.142) (пунктирными).. 


и? 


Ре 


этого рисунка видно, что для системы: с ‘пассивной паузой при 
42250 помехоустойчивость. линейной схемы приемника ‚несущест- 
венно отличается от помехоустойчивости оптимальной схемы. При 


Рис. 2.15 


92< 18 удовлетворительный 
прием (р<<10-*) линейной 
схемой приемника невозмо- 
жен. Повышенная критич- 
ность линейного приемника 
для двухпозиционной систе- 
мы с пассивной паузой (по 
сравнению с системой с ак- 
тивной паузой) к отклоне- 
нию свойств канала от иде- 
альных объясняется необхо- 
димостью изменения уровня 
ограничения (для его опти- 
мизации) при изменении 
свойств канала, в то время 
как в системе С активной 
паузой пороговое ограниче- 
ние не требуется. 


Рис. 2.16 


ИЗ 


2.15. О группировании ошибок в каналах 
с медленными интерференционными замираниями 


Характерная особенность радиоканала с медленными замира- 
ниями — это то, что ошибки в нем группируются [70, 128], т. е. 
когда в таком канале возникают плохие условия для прохождения 
сигнала и предшествующий элемент сигнала принят ошибочно, то 
велика вероятность ошибки и при приеме последующего элемента. 
В этом случае говорят, что дискретный канал обладает памятью 
[128], величина которой связана с кратностью ошибки в кодовой 
комбинации. 

Рассмотрим этот вопрос подробнее, для чего вычислим услов- 
ные вероятности ошибочного приема элемента сигнала при усло- 
виях, что предшествующий элемент принят правильно или оши- 
бочно. Ограничимся рассмотрением двоичной, ортогональной в 
усиленном смысле системы с активной паузой при приеме по ал- 
горитму квадратичного суммирования, полагая, что у аппроксими- 
руется т-распределением. Аналогичная задача для рэлеевского 
канала рассматривалась в [128]. 

Если предшествующий элемент сигнала принят правильно, ус- 
ловная вероятность ошибочного приема следующего элемента 


Рош/прав= {ру ош) трав (т) ау, (2.145) 
б 


где рош) — условная вероятность ошибки при некотором значе- 
нии коэффициента передачи ү; пра» (ү) — условная плотность ве- 
роятности величины ү в том случае, когда предыдущий элемент 


— 1 осите 
принят правильно; руошу == -- е 21%? — вероятность ошибки при 


данном значении + [см. (2.90) ]. 
Для нахождения Управ(у) воспользуемся формулой. Байеса 
грав (ү) = 1 (р) Р усправ) прав, (2.146) 


1 Е 
где рправ) = 1— т 677 — вероятность правильного приема 


при данном значении ү; (7) — т-распределение коэффициен- 
та у; 


1 =] 1 2т и 
Рправ Рот 2 ( т = ) 


— безусловная (средняя) вероятность правильного приема [см. 
(2.141)]. 


После элементарных преобразований получаем 
жом 1 т и 
2 Ат / 4 \ тут 


= ( Эт т 
2 \2т + № 


Рошуправ 
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Отношение безусловной и условной вероятностей ошибки 
1 2т т 1 ( т у 
Рошправ _ 2 \ 2т 4- 4 \ м 


Рош И 1 2т т] 1 2т ї 
| 2 (==) | 2 (= 


В области 2» т 


; 1 
1-1-5, (2.147) 


= 


Из (2.147) следует, что с улучшением свойств канала (ростом 
т) условная вероятность ошибки (при условии, что предшеству- 
ющий элемент принят правильно), все в меньшей степени отлича- 
ется от безусловной вероятности ошибочного приема. 

В табл. 2.9 приведены значения тр при т=1/2; 1; 2; 10; оо. 


Таблица 2.9 


т 0,5 і 2 10 оо 

р 0,65 0,75 0,875 0,9995 1 
Рош/ош 0,35 0,25 0,125 0,0005 0 
йо 


Если предыдущий элемент сигнала принят ошибочно, услов- 
ная вероятность ошибочного приема следующего элемента опре- 
деляется равенством 


рошюшя= } Ру(ош) ош (у) 4%, : (2.148) 
где о. ($) (0 Русошу (2.149) 
Рош 


— условная плотность вероятности ү в случае, когда предыдущий 
элемент принят ошибочно. 


После элементарных выкладок получаем! 
1 2т + ] 


Рош/ош = | — (2.150) 
2 (т -- А) 


2 


Из (2.150) видно, что при малых значениях т условная веро- 
Ятность рош/ош Не может быть уменьшена даже ценой бесконеч- 


ного увеличения мощности сигнала, поскольку рош/ош = 1/2'*+!. 
1-х 
Значения рошгош при различных т также указаны в табл. 2.9. В 
ГОРЯ 


1 Представляет интерес вопрос о способности системы самостоятельно вы- 
ходить из области группирования ошибок, Исследование его связано с рас- 
смотрением условных вероятностей ошибочных и правильных переходов при 
заланной цепочке символов, принятых до анализирусмого: 


115 


односторонне-нормальном. канале рош/ош 0,36, в рэлеевском 
2-ю 
канале р ошиш  =0,25. 
2 оо 

Как уже отмечалось, с улучшением свойств канала сглажива- 
ется разница между безусловной и условной вероятностями 
ошибки. В частности, при т-+оо (42—-оо) (2.150) принимает вид 
Рош/от = Рош 0,5 ехр (12/2). 

Из изложенного матернала следует, что в тех случаях, когда 
речь идет о каналах с медленными замираниями, необходимо 
вдумчиво подходить к выбору способа кодирования и построе- 
нию системы связи в целом [70]. Для каналов, где кратность 
ошибки (память канала) не очень велика, целесообразно исполь- 
зовать коды, обнаруживающие и исправляющие пакеты ошибок. 
Эффективность таких кодов возрастает по мере декорреляцин 
ошибок, которая может обеспечиваться, например, за счет разне- 
сенного приема, рассматриваемого в гл. 4. Если кратность ошиб- 
ки велика (память канала весьма существенна), то наилучшим 
инженерным вариантом является использование более простых 
кодов, рассчитанных на обнаружение ошибок в месте приема. Эф- 
фективность такого обнаружения при наличии их группирования 
ошибок даже возрастает (т. е. декорреляция ошибок нецелесооб- 
разна). В этих условиях возможны декодирование со. стиранием 
ненадежных символов [128] или же, при наличии канала обрат- 
ной связи [97, 128], запрос на повторение ошибочных комбинаций. 
Особо широкое распространение в ‘технике передачи данных на- 
шли системы с каналом обратной связи [97, 128], в которых ебна- 
ружение ошибок может осуществляться при незначительной избы- 
точности используемого кода. 

Примером такой системы связи является последовательная си- 
стема СИИП, рассматриваемая подробно в гл. 3. В этом системе 
импульсы рабочего пакета могут передаваться кодом без избыточ- 
ности, а обнаружение ошибок осуществляться на основе анализа 
реакции Канала на периодически передаваемый испытательный 
импульс. Таким образом, в системе с испытательным импульсом 
СИИП легко может быть построен детектор качества канала. 


2.16. Надежность связи в однолучевом канале - 


“Надежность связи определяется весьма просто’ для каналоз 
самого’ широкого ‘класса, если известна статистика. медленных 
мультипликативных флуктуаций в канале. Эти флуктуации име- 
ют неинтерференционную природу, и, следовательно, их статисти: 
ка не может быть объяснена центральной предельной теоремой 
теории вероятностей. В частности, многочисленные эксперименты 
подтверждают, что при медленных мультипликативных флуктуа- 
циях возможны замирания амплитуд относительно долговремен- 
вых среднеквадратичных (медианных).значений и более глубокие, 
чем те, которые следуют из четырехпараметрической модели при 
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интерференционных замираниях. Другими словами, наблюдаются 
замирания более глубокие, чем при односторонне-нормальном рас- 
пределении амплитуд. По многочисленным данным распределение 
среднеквадратических (меднанных) значений амплитуд - (коэффи- 


циентов передачи Иа) при медленных мультипликативных 
флуктуациях удовлетворительно аппроксимируется логарифмиче- 
ски нормальным распределением (1.40) при соответствующем вы- 
боре параметров у, 02. 

Этот факт в работе [173] математически объясняется усредне- 
нием т-распределения по его параметрам. Аналогичное доказа- 
тельство в принципе могло бы строиться на базе более общего че- 
тырехпараметрического распределения амплитуд. 

Логнормальное распределение является достаточно универ- 
сальным для характеристики многих медленно меняющихся про- 
цессов и полей. Оно может быть объяснено не только усреднением по 
медленно меняющимся параметрам, но также и тем фактом, что 
для некоторых процессов, образованных суммированием большого 
числа независимых компонент, можно считать, что прирост, выз- 
ванный определенным слагаемым, достаточно мал и пропорциона- 
лен уже накопившемуся эффекту и воздействующему слагаемому 
[122]. При логнормальном распределении медленно флуктуирую- 
шего лараметра надежность связи согласно (1.97) определяется 


99 . 
соотношением Р= | У(с)ар, где &=Ш2 — гауссовская слу- 
па, 
чайная величина с параметрами и, 0?. После интегрирования по- 
лучаем 


а Ез) (2.151) 


Параметры м и 02, характеризующие логнормальное распределе- 
ние, можно согласно (1.41) выразить через среднеквадратическое 


значение У 2=а=ехр(и-+9?) н через отношение среднеквадрати- 


ческого и среднего значений =6= -ео (5 г): Выражая 2и Б 


в децибелах [155]: а=20 ва; ба ЗАРР легко видеть, что 
р= (0—26) 18,686, 02=0/4,343. З (2.152) 


Вводя нормированный порог г= Ия. ‚ выражение (2.151) можно 
записать в виде р 


Іп — 02 й 
Е 1 | 
2 | Ф( 2) (2.153) 
Если-в (2.153) г представить в децибелах: Ю=20 г — то с 


учетом (2.152) 


в 
1 8,686 А; = 
226 о (5 і 
га. |. ЕЕ - (2.154) 
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Подчеркнем, что в (2.154) параметр $, определяемый диспер- 
сией 02, в зависимости от типа канала, длительности интервала на- 
блюдения, времени суток и года, географии радиосвязи, частот 
связи и полосы анализа может меняться в весьма широких пре- 
делах — от единиц до десятков децибел. Хотя параметр 2 при 
медленных мультипликативных флуктуациях меняется в радио- 
связи в широких пределах его медианное значение характеризует- 
ся относительной стабильностью и практически не зависит от дли- 
ны, направления трассы и частоты связи [66, 68, 128, 137]. 

Учитывая, что порог А в (2.154) зависит от пороговой веро- 
ятности ошибки, можно получить характеристику качества систе- 
мы передачи в координатах вероятность ошибки — надежность 
при заданном значении параметра 6. 

Чтобы формуле (2.151) придать расчетный характер, необхо- 
димо располагать зависимостью порогового уровия 25 (или ру) от 
конкретных параметров канала и характеристики способов прие- 
ма и передачи сигналов. 


Определим надежность связи для двоичной системы при коге- 
рентном приеме и известном точно сигнале, когда 
р=0,5[1—Ф(2 и 2) 1. (2.155) 


Вводя параметр Ям = 2212) — среднестатистическое отношение 
сигнал/шум, усредненное на интервале медленных флуктуаций,— 
из (2.155) получаем для нормированного порога 


гра 1 ф(19р), (2.156) 
2 м 


где Ф-'(+.) — обратная функция Крампа. 
Подставляя (2.156) в (2.153), лолучаем 


| тФ1(1—2ро) = 112 м - о? 
Е 5 1—Ф Е 


с 
или 


Е |, | патат а }| 2.157 
Е” И 45/4343 (187 


Если зафиксировать требуемую надежность Ё, то из (2.157) при 
заданном б можно получить зависимость допустимой вероятности 


ошибки ро от ћ?м. На самом деле, 


[п Ф112) = 2м зв |/ "У 55 =Ф-10 2), 


откуда 


(Иер | И ев 13 Ф'01—2р) =). (2.158) 
118 


На рис. 2.17—2.20 представлены графики зависимостей до- 
пустимой вероятности ошибки (2.158) от #?м при фиксированном 


параметре 0=1; 5; 10; 20 дБ и различных значениях надежности 
Е=99,9; 99; 95; 90%. 


ея 


м 
р рало РОБ СЕ аа слит 


Е= 90% 


Рис. 2.19 А Рис. 2.20 


В табл. 2.10 приведены пороговые значения параметра А?,, 
обеспечивающие при заданных значениях надежности связи Ё = 
=99,9; 99; 95; 90% и параметра (характеризующего нормирован- 
ную дисперсию медленных замираний} 6= 1; 5; 10 дБ вероятность 
ошибки не ниже ро= 10-4. 
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Таблица 2.10 


- | ` Значение м ‘пря заданной надежности связи Е. % р 
$, дБ. : = = — + Примечание 


799,9 р вә |9 ] 90 
1 177,8 100 70,8 20 
5 | 5.104 1,12:106 | 3,55-108 | 1,1.10° ро = 10"4 
10 7-08. 108 108 1,12.105 3,55.104 | 


Из тоны видно, например, что при изменении параметра 
глубины медленных флуктуаций от 1 до 10 дБ (в 8 раз) “для под- 
держания надежности на уровне 90%; (при достоверности 10 
необходимо увеличить параметр #?м о? 20 до 3,65-10*, т. е. в 1775 
раз (на 32,5 дБ). В этих же условиях для поддержания надеж- 
ности на уровне 99,9% потребуется увеличить й?м уже от 177,8 
до 7,08-10°, т. е. в 39820 раз (на 46 дБ). Таким образом, с воз- 
растанием требований к надежности одно и то же увеличение глу- 
бины медленных замираний. в канале требует все более высоких 
энергетических затрат. 

Определим теперь аналогичные зависимости для системы с 
активной паузой, ортогональной в усиленном смысле (ЧМ) в ка- 
нале с неопределенной фазой и т-распределением амплитуд ·`ин- 
терференционных замираний, когда вероятность ошибки опреде- 
ляется формулой (2.141): 


р= и . 2т т. 
2 А 2т 4-22 №20) 
Для этого случая нормированный порог 


Эт П ) (2.159) 
г = ЕЕ Й 
Рам \. (2ро и" 


Подставляя (2.159) в (2.153), получаем ' 


1 1 1 2 
зо (уря- -)|- о 
ау о 2 (2ро) 2 | 


2 с 


Г т 1 т 1 ВБ 
Іа [= ( г )|- айём 4 р 
ғ | < Е рт а 4.343 ||. (2160) 
2 УБ 1461/4 ,343 : 
Если зафиксировать требуемую надежность Ё, то из (5.160) при 


заданном Б получаем зависимость допустимой вероятности ошиб- 
ки ро от А?м " ° 


Ре [1 Ра т орут Е о] 


(9.161) 


На рис. 2.21—2.24 представлены графики зависимостей допусти- 
мой вероятности ошибки (2.161) от Ё?ы при зрехсированцых зна- 
чениях а 6=1; 10 дБ, надежности Р=99,9; .99; 95; 90% 
и т=1/2; 1; 2:6: зах р а с 


Пи 
у 
Е 


1 


Рис. 2.21 
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В табл. 2.11 приведены пороговые значения Ям, обеспечиваю- 
щие (при заданной надежности связи Ғ==99,9; 99; 95; 90%, пара- 
метрах 5=1; 10 дБ и т=1; 2; 6) заданное значение вероятности 


ошибки". 
Таблица 2.11 


Значенне йэм прн заданной надежности Г, % 


Ь. 
АБ 999 і 3 р 795 Ї 50 Примечание 
1 3,2.108 1,6-108 10% 7,1-108 = 10° 
10 юв 1,6. 107. 1,6108 6,3.105 т=1 
1 7,1108 4.102 2,2.102 | .1,4%102 | ро = 107° 
10 3,2.10° | 4,5.108` 4,0.10$ 1,3.105 т= 2 
1 1,8.102 1,6-103 7,9-101 1,5101 р = 10—* 
10 1,1-107 1:4. 108 2 „0-10 6,7.104 т == 6 


* Для плохих каналов вероятность ошибки на уровне 10-* достигается пря 
очень больших, практически нереализуемых, значениях Отношения сигнал, 


„2 


121 8 


[2$ 159 1=2 р 


Рис. 2.22 


= 179 1" 
Е 


А, Рис. 2.23 
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Из таблицы видно, например, что при изменении параметра 
глубины медленных флуктуаций от 1 до 10 дБ (в 8 раз) для под- 
держания надежности на уровне 90% (при достоверности 10-?) в 
рэлеевском канале (т-=1) необходимо увеличить параметр л?м от 
7,1. 102 до 6,3. 108, т. е. в 887 раз (на 29,5 дБ). 
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Рис. 2.24 


В этих же условиях при т=2 при тех же параметрах ри Е 


требуется изменить Ам соответственно от 1,4.10? до 1,3.106, т. е. 
в 930 раз (на 29,7 дБ). 


Выводы 


1. Оптимальная ПВ обработка поля на фоне гауссовокого шума при точ- 
но известном сигнале, реализуемая, в частности, корреляционной схемой или 
ПВ согласованным фильтром, существенно упрощается (осуществляется раз- 
дельно по пространственной и временным координатам) при факторизации 
комплексного представления принимаемого сигнала и корреляционной функции 
помехи. 

2. Алгоритм оптимального приема в общем гауссовском канале с неселек- 
тивными замираниями может быть реализован на основе схемы, осуществляю- 
щей для каждой позиции сигнала линейную и квадратичную обработку вход- 
ного поля, При симметрии канала по ортогональным ‘компонентам (62= 1) 
квадратичная обработка реализуется некогерентной схемой квадратичного сум- 
мирования, инвариантной к фазе сигнала, 

3. Алгоритм оптимального приема в общем гауссовском однолучевом ка- 
нале с селективными во времени и по пространству замираниями реализуется 
схемой разнесенного приема сигналов отдельных ветвей с неселективными за- 
мираниями, 

4. Обобщенный алгоритм максимального правдоподобия, не требующий 
знания статистики флуктуирующих параметров канала, для систем с активной 
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паузой не отличается от алгоритма квадратичного суммирования, что дополни- 
тельно стимулирует особый интерес к последнему. 

5. Энергетический выигрыш оптимальной ПВ обработки поля по отношению 
к чисто временной обработке в одной точке при точно известном сигнале зави- 
сит от свойств помехи, полезного принимаемого сигнала и области анализа 
поля по пространству н времени. 

Неточное знание опорного сигнала (в частности, направления прихода 
волны Ха/Ао) в месте приема приводит к определенному энергетическому проиг- 
рышу системы. По мере увеличения размеров антенны по сравнению с длиной 
волны Ха/Аю для сохранения работоспособности системы связи допускается все 
меньшее отклонение предполагаемого в месте приема угла прихода волны от 
истинного. Для заданных значений углов пронгрыш системы растет с увеличе- 
нием параметра Ха/№. При незначительных отклонениях угла этот проигрыш 
несуществен. . 

7. При медленных замираниях когерентный оптимальный прием обеспечи- 
вает для двоичной системы с активной паузой, ортогональной в усиленном 
смысле (например, ЧМ или ОФМ) по сравнению со ‘случаем независимого оп- 
тимального приема отдельных элементов сигнала в общем гауссовоком канале 
для любых параметров четырехпараметрической модели канала, при которых 
4210 — энергетический вынгрыш 3 дБ (в 2 раза). Аналогичная тенденция ха- 
рактерна и Для двоичной системы с пассивной паузой, однако для этой систе- 
мы в подрэлеевском канале энергетический выигрыш несколько выше и состав- 
ляет примерно 7 дБ. 

8. Для широкого класса моделей стохастического однолучевого канала 
двоичная система с противоположными сигналами имеет явные преимущества 
перед другими двоичными системами. 

9. В отличие от двоичной системы с противоположными сигналами (ФМ}, 
двоичные системы ЧМ и АМ при соответствующем отношении сигнал/помеха 
обеспечивают удовлетворительную связь при независимом приеме элементов 
сигнала в общем гауссовском канале с любым, сколь угодно малым, значе- 
нием параметра 4? (отношения средних мощностей регулярной и флуктуирую- 
щей частей сигнала). 

10. В общем гауссовском канале с неселективными замираниями со зна- 
чением параметра 4?, меньшим двух, энергетический выигрыш оптимального ли- 
нейночквадратичного независимого приема элементов сигнала по отношению к 
приему по алгоритму квадратичного суммирования для системы сигналов, ор- 
тогональной в усиленном смысле, практически не ощутим. 

11. В общем гауссовском канале с неселективными замираниями линейный 
алгоритм независимого приема элементов сигнала (оптимальный для системы 
с противоположными сигналами) при использовании двоичной системы с актив- 
ной паузой, ортогональной в усиленном смысле, практически не уступает по 
помехоустойчивости оптимальному приему при 922210. 

12. Надежность связи при логнормальном распределении медленных флук- 
туаций, заданной достоверности и усредненном по медленным флуктуациям от- 
ношении сигнал/помеха сильно. зависит от глубины медленных замираний. 


Глава 3 


Прием в многолучевых каналах 
(селективные по частоте замирания 


и эхо-сигналы) 
В настоящей главе рассматривается ПВ: обработка скалярного 
поля в предположении, что в области приема Л доступно ана- 


лизу множество лучей, определяемых углами @», #=1, № (кото- 
рые в аналитических выражениях, если-нет специальной надобно- 
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сти, опущены). Полученные результаты там, где это целесообраз- 
но, применимы и к каналу: с непрерывной многолучевостью. 

На выходе многолучевого канала с максимальным временем 
запаздывания между лучами Лттах и длительностью переходного 
процесса т*пер, обусловленного неидеальностью частотных харак- 
теристик канала, отклик и; (6, г) на один элемент сигнала 5:(/) 
длительностью Т имеет продолжительность во времени Т, =Т + 
+ тпер = Г -т*пер- Атта, ГДе тлер =т*пер- Аттох — длительность сум- 
марного переходного процесса в канале. Эту величину часто назы- 
вают памятью канала. В каналах радиосвязи чаще всего можно 
считать, что т*пер<Аттах, Т. её. тнер = Атах. 

Подчеркнем, что сигнал на приеме и; (ѓ, г) является результа- 
там интерференции многих лучей (в дальнейшем такую интерфе: 
ренцию будем называть внутрисимвольной). По этой причине, а 
также вследствие неидеальности частотных характеристик канала 
для каждого из лучей (при т*,ер7=0) форма указанного сигнала 
может быть весьма сложной, даже если на передаче задан срав- 
нительно простой сигнал $5;(#). 

В дальнейшем ‘будет рассматриваться главным образом поэле- 
ментный прием, представляющий основной практический интерес 
в системах передачи данных. В этом случае анализируемое коле- 
бание 2(Ё, г) удобно представить в виде 


200, г) = (Е г) + амы(Ь г) +п(Ь г), (3.1) 


где @ми(Ь г) — сигнал, обусловленный посылками, следующими 
до и после анализируемой. Будем называть его сигналом меж- 
символьной интерференции. 

В многолучевых каналах с межсимвольной интерференцией 
[когда следует учесть компоненту Ями(Ё, г)], поиск алгоритмов 
оптимального приема и анализ их помехоустойчивости существен- 
но усложняются. Между тем такие каналы вызывают большой ик- 
терес, так как образуются в скоростных системах передачи дан- 
ных последовательными методами с применением простых сигна- 
лов {с малой базой) ). Подобные сигналы привлекают в последние 
годы особое внимание разработчиков (12, 37, 49, 58, 77, 90, 168]. 

В некоторых случаях межсимвольной интерференцией в кана- 
ле [компонентной &ми ($, г)] можно пренебречь. Во-первых, это 
возможно в линейных каналах с рассеянием во времени общего 
типа (1.8), (1.9) (как при детерминированной, так и при случай- 
ной системных характеристиках канала) при выполнении ‘условия 
т*р<Т. На практике в системах передачи данных такие усло- 
вия обеспечиваются в параллельных модемах. При этом интервал 
анализа элемента сигнала в месте приема Г.= Т, а Т». 


1 Эффект рассеяния сигналов во времени практически приходится учиты- 
вать при скоростной передаче данных и в каналах оптической связи как с от- 
крытым, так и с закрытым распространением [34, 175]. 

*› Практически в параллельных системах передачи для исключения меж- 
символьной интерференции приходится вводить защитные временные интерва- 
лы, т. е. анализировать посылку на интервале Т.<Т [95, 128, 172]. 
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Необходимая суммарная скорость передачи в таких системах 
обеспечивается за счет образования на отдельных частотных ин- 
тервалах соответствующего числа параллельных каналов. 

Однако если канальные сигналы параллельного модема прос- 
тые (с малой базой), то пренебречь внутрисимвольной интерфе- 
ренцией в многолучевом канале для такой системы принципиаль- 
но нельзя. 

Во-вторых, пренебрежение как межсимвольной, так и внутри- 
символьной интерференцией допустимо для сигналов, удовлетво- 
ряющих условию «полного разделения» лучей в канале, которое 
при корреляционной обработке обеспечивается в случае ортого- 
нальности принимаемых сигналов в усиленном смысле и узости 
их корреляционных функций при |тпи | = Атииа (Атпип — МИНИ- 
мальное запаздывание между лучами). Этим условиям, в част- 
ности, удовлетворяют некоторые системы сигналов с большой 
базой. 

В этой главе вначале рассматриваются алгоритмы приема в 
целом, которые для каналов и источников с памятью обеспечива- 
ют предельную помехоустойчивость, однако их реализация связа- 
на с большими трудностями. Затем описываются алгоритмы опти- 
мального и субоптимального поэлементного когерентного приема 
в каналах с межсимвольной интерференцией общего вида, а так- 
же алгоритмы оптимальной и субоптимальной некогерентной об- 
работки в многолучевых каналах в предположенин того, что меж- 
символьной интерференцией можно пренебречь. 


3.1. Алгоритмы оптимального приема в целом в каналах 
с межсимвольной интерференцией при точно известном сигнале 


Пусть на интервале МТ на вход модулятора передающего ус- 
тройства последовательно поступают М символов, которые 06- 
разуют некоторую А-ю цепочку (вектор) Бъ = (бло, Вы, ..., бам) 
и передаются по каналу связи с помощью сигнала ѕьл(#) = 


М1 
= У зи (ЕТ), где 8:(/—-/Т) — элементарный сигнал {і-й пози- 
1=0 
ции, соответствующий [-му символу цепочки; 071—7 <Т; і=0, 
1)... т— 1; Е=1, 2, .., тм, Сигнал на выходе канала при переда- 
м=1 


че А-й цепочки символов Бъ и(ѓ, г)ь= х ин (Е-И, г), где ин(Е- 
Г 


-Т, г) — отклик канала на элементарный сигнал 5:(#—/Т). 

Практически всегда можно считать, что как элементарный пе- 
редаваемый сигнал, так и память канала тлер ограничены во вре- 
мени. Но тогда сигнал и;(#—/Т, г) также финитен и имеет дли- 
тельность, которую обозначим Ти. 

Введем понятие относительной памяти канала © [58], опреде- 
лив ее как целую часть величины Т. /7(0= [Т./Т]). 

В ‘месте приема анализируется аддитивная смесь сигнала и 
шума 


2 т) =и(Ь Кам г) 7 3.2) 
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на временном интервале Та = (М+ 0) Т и пространственной облас- 
ти К. 


Алгоритм оптимального приема в целом цепочки символов 
аге тах (ем, (2 (6, г) /Ъ»)}, (3.3) 


где /,(2(#, г) №») — функция (нормированная) правдоподобия пе- 
редачи #-й цепочки символов; ғл — вес, определяемый критерием 
оптимальности. В частности, при использовании критерия миниму- 
ма средней вероятности ошибочного приема цепочки символов 
величина єх равна априорной вероятности передачи &-й цепочки 
Р (6). 

При гауссовском шуме оптимальный алгоритм приема в целом 
(3.3) принимает вид! 


агр тах {ел ехр[ { (2(Ь г) поп (ё, г) г 1, ]}, (3.4) 


где Моё, г) в Ч Е, г, г) (2, г) каат"; = рибі г)ьх 


Хиоп(і, Г) „г. 


Следует подчеркнуть, что трудность реализации алгоритма 
(3.4) заключается не только в необходимости сравнения большого 
числа гипотез, но и в том, что для каналов с межсимвольной ин- 
терференцией величина й? имеет, как правило, различные значе- 
ния пои разных ё. Кроме того, ансамбль сигналов #(& г)ь, &=1, 
2. ... тм, в большинстве случаев не является ортогональным, что 
существенно затрудняет оптимальную обработку и анализ поме- 
ХОУСТОЙЧИВОСТИ. 


При точно известном сигнале алгоритм (3.4) может быть ре- 
ализован с помощью линейных схем (корреляционной техникн или 
согласованной фильтрации), рассмотренных в гл. 2, однако ясно, 
что с увеличением числа символов цепочки М сложность приемно- 
го устройства растет по показательному закону, поскольку число 
ожилаемых вариантов сигнала и сравниваемых гипотез равно 
тм, где т — основание кода. 


Передавая цепочки символов с защитным интервалом на лере- 
Даче тзащ= ОТ, можно практически реализовать прием в целом 
блока символов в реальном масштабе времени (рис. 3.1), если ре- 
шающий блок РБ сможет выполнить все необходимые операции 
для принятия решения об М символах рабочего пакета за время? 
(М1) Т + 2тзащ. 


* Интеприрования осуществляются по области анализа А = [0, Т] ЖА (см. 
сноску на стр. 36). 

? Блоки БИ и БФ (измерения параметров канала и формирования псоб- 
ходимых опорных сигналов для приемника} могут в простейшем варианте 
классифицированной выборки использовать входной сигнал лишь на интервале 
1--тзащ== (+1), т. е. использовать сигнал реакцин канала на нопытатель- 
ный импульс (см. рис. 3.2). В этом случае ключ Кл на рис. 31 осуществляет 
коммутацию анализируемого’ колебания поочередно ќ блокам БИ и | 
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7 Вариант. модулирующего 
синхронного двоичного сиг- 
нала; . испояьзуемого-:в :сис- 
теме связи с защитным ин- 
тервалом ‘и специальным 
испытательным (зондирую- 
щим) импульсом (соответст 
`‘вующим элементарному сим} 
волу «1») для изучения ка: 
скала и предёказанйя єго 
реакции на интервале ана- 
лиза, показан на рис. 3.2. 
Защитный интервал может быть как активным; когда на этом ин- 
тервале передатчиком излучаются сигнальные импульсы (соо+вет- 
єтвующие символам «0») с той, же энергией, что и сигнал ,испы- 


Испытательные импульсы | 
ре Рабочий пакет ее 


Г 
2” ТИ 
т! вый” МТ 
|: Т, =” ая 


ү 


Реакция канала на испытательные импульсы 
2 


Рис. 3.2 . 


тательного импульса, так и пассивным, когда на защитном интер- 
вале передатчик не излучает [58]. На рис. 3.2,6 показан. переда- 
ваемый сигнал с модуляцией. фазы импульсов рабочего пакета 
(фаза Фф: соответётвует символу «1», а фо — символу «0») при пас- 
сивном защитном интервале. На рисунке`Т» — период следования 
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испытательных импульсов, который определяется скоростью изме- 
нения (времени корреляции) параметров канала. Рассматривае- 
мую систему связи будем именовать системой СИИП с приемом в 
целом. Для надежного предсказания ожидаемых сигналов и: (Ё, г} 
по реакции канала на испытательный импульс (т. е. на основе 
классифицированной выборки в месте приема) интервал Ти сле- 
дует выбрать таким, чтобы параметры канала изменялись на нем 
незначительно. Например, в системах радиосвязи декаметрового 
диапазона можно принять Ти=25--100 мс [2, 47, 58, 128]. 

Как видно из рис. 3.2, длина пакета рабочих импульсов Граб = 
=МТ и Ти=2т..щ-- МТ+Т= (20+М+1)Т. Скорость манипуля- 
ции (мгновенная скорость) У=1/Т= (20+М +1) /Т,. Скорость пе- 
редачи сообщений (информационная скорость) в системе СИИП 
Г=М/Ти. Таким образом, коэффициент замедления передачи, 
обусловленный зондированием канала, у= ///=1— (20 +1)/(20- 
+М-- 1} =1— (7+2: ащ) Та 

При ограниченной памяти канала © по мере увеличения числа 
импульсов рабочего пакета у-1. 

Элементы передаваемых сигналов $:({) в системе с испытатель- 
ным импульсом могут быть как простыми, так и сложными (с 
большой базой) 1. 

На рис. 3.2.6 показан примерный вид принимаемого сигнала 
(без аддитивной помехи} в заданной точке пространства (после 
входного избирательного блока приемника), соответствующего пе- 
редаваемому сигналу рис. 3.2,6 в канале с памятью. Испытатель- 
ный радиоимпульс соответствует одной заранее определенной по- 
зиции кода. Однако по анализу реакции канала на этот импульс 
на временном интервале (0-- 1) Т в месте приема можно опреде- 
лить (предсказать?) возможные реализации принимаемого сиг- 
нала при передаче любой из тм возможных цепочек символов. 

Безусловный интерес представляет поиск таких процедур при- 
ема дискретных сообщений в целом, которые позволили бы уп- 
ростить реализацию приемного устройства. Для источников с па- 
пятью (избыточное кодирование} и каналов без памяти предло- 
жено большое число таких процедур, основанных на использова- 
нии регулярных связей передаваемых символов [70, 128, 130]. 
Значительно труднее эти вопросы решаются для каналов с памя- 
тью. Известен, например, рекуррентный алгоритм Р. Чанга и Дж. 
Ханкока [156], предполагающий последовательный прием цепочек 


1 Заметим, что при использовании сигналов с болышой базой, удовлетво- 
ряющих условию разделения лучей, параметры канала могут быть надежно из- 
мерены (оценены) и по рабочим импульсам, как это, например, сделано в сис- 
теме «Рейк» [128, 177]. При использовании простых сигналов, когда разделе- 
ние лучей невозможно, оценка параметров канала и формирование необходи- 
мых опорных сигналов весьма просто реализуются при наличии специальных 
испытательных импульсов [58]. 

2 В этой связи обсуждаемая система и названа нами сокращенно СИИП — 
система с испытательным импульсом и предеказанием. Эта система является 
адаптивной, поскольку в условиях изменония параметров канала происходит 
изменение (адаптация) опорных сигналов в месте приема. 
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из +1 символов (1+@9<М)}, вплоть до включения в анализиру- 
емую цепочку последнего из переданных символов с номером М. 
Этот алгоритм реализуется схемой, содержашей как линейные, 
так и нелинейные блоки; его сложность линейно возрастает с уве- 
личением числа анализируемых символов М. Рассматриваемый 
приемник назван в литературе составным обнаружителем [1]. 

В оптимальном составном обнаружителе функция правдоподо- 
бия #(2(1, ғ) /ь), необходимая для принятия решения на интер- 
вале Т.=(М-+О)Т, определяется путем взвешенного суммирова- 
ния функций правдоподобия для всех возможных цепочек симво- 
лов, существующих на интервалах (0 --1) Т внутри интервала Т. 
Это требует сложных нелинейных блоков и знания весов отдель- 
ных цепочек и параметров канала (в том числе характеристик 
шума, даже белого), что существенно затрудняет реализацию со- 
ставного обнаружителя. 

Для реализации приема в целом в каналах с памятью пред- 
ставляет интерес нелинейный алгоритм Витерби, предложенный 
первоначально ‘как метод последовательного декодирования свер- 
точных кодов и затем приспособленный для приема цепочек сим- 
волов в каналах с памятью [130]. Алгоритм Витерби использует 
идеи динамического программирования и основан на представле- 
нии состояний канала в месте приема простой марковской цепью. 
Число этих состояний определяется памятью канала О. Решение 
по алгоритму Витерби сводится к получению оценки состояния 
марковского процесса в некоррелированном шуме. Этот алгоритм 
может быть использован и для поэлементного приема символов. 

Очень заманчивой является такая модификация алгоритма 
(3.4), при которой перебор вариантов (гипотез) вообще не требу- 


ется а искомое решение а, определяется как некоторый вектор- 


ный функционал от принятой смеси а^=ф[2(Ь, г)], имеющий яв- 
ное аналитическое представление. Рассмотрим один из путей по- 
строения таких (субоптимальных) алгоритмов для двоичной си- 
стемы с противоположными сигналами в каналах со слабой меж- 
символьной интерференцией [63]. 

Полагая в (3.4) гк =е, запишем алгоритм максимального прав- 
доподобия при точно. известном ситнале 


аг тах Ө (Ба), (3.5) 
где Ө (Б) = {2(4, г) цоп (Ё, г) һаа [Ги (Е, г)һноп(ё, Г) аг (3.6) 
— квадратично-линейная форма от цепочки (вектора) Б; 

м 
и(Ь г) к= У бы (АТ, г) 

1=0 
— ожидаемый сигнал при передаче А-й цепочки символов Бъ, Бе 


={—1, 1}; и(Ь г) — сигнал, соответствующий передаче элемен- 
тарного символа «1». 
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Алгоритм (3.5) можно рассматривать как алгоритм оценивания 
цепочки (вектора) $» на интервале анализа Г. = (М+О)Т по пра- 
вилу 


Б, =агр тах Ө(Бһ), (3.7) 


М 
Ве 


где 2:7 — множество М-мерных векторов с компонентами бы = = 1. 

Предъявим к искомому векторному функционалу ф[2(Ё г)] 
следующие требования: 1) при отсутствии шума применение функ- 
ционала к сигналу 2 (+, г) должно давать точные значения, соответ- 
ствующие переданным символам, т. е. Ф[2 (& г) «а, гу=о =; 2) при 
отсутствии межсимвольной интерференции функционал должен 
давать оптимальное решение (оптимальную оценку набора симво- 


лов), т. е. ф[2(2, г)] =. Тогда есть основания ожидать, что при 
слабой межсимвольной интерференции алгоритм будет близок к 
оптимальному. 

Поставленным требованиям удовлетворяет алгоритм обработ- 
ки, при котором задача различения дискретных величин фие 
={-—1; 1} согласно (3.7) заменяется задачей оценивания их как 
непрерывных параметров, а затем в ‘качестве решения берется ди- 
скретное значение, ближайшее к непрерывной оценке (аналого- 
вый демодулятор с дискретизацией решения). Это означает, что 
функционал (3.6) максимизируется в вещественном векторном 
пространстве КМ, а не по множеству 2А, и решение принимается 
по правилу 


= ѕірп а= ѕіеп аго тах 0(аһ), (3.8) 
арЄА 


где 0(.) — по-прежнему определено (3.6). 

Для синтеза алгоритма, т. е. искомого функционала ф[]2(&, г)] 
в форме явного аналитического выражения, представим 0 (9), 
проведя несложные преобразования, в матричном виде: 


Ө(вһ) = —-тЕаһ+ ста, (3.9) 


где Е — матрица функций корреляции системы сигналов 
{и (АТ, г)} с элементами 


авт ри (АТ, г) (Е, г, г’) и(Р—тТ, г’) @агаРаг, 

1, т=0, 1,.., М1; (3.10) 

с — вектор с компонентами 

бра [| {20 ТУУ (Ё Р, г, Ги (0—17, г) асараг", 1=0, 1, .., М1. 
Межсимвольная интерференция проявляется в отличии в 

Е от диагональной. 


Для определения максимума функционала (3.9) в веществен- 
ном векторном пространстве, т. е. по непрерывным ав, нетрудно 
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получить явную формулу обычным методом поиска экстремума по 
нулям производной. Дифференцируя (3.9) по а, получаем урав- 
нение 


10:85 =— Е +С =0, 

дар 

откуда, если матрица Е обратима, 

= Ес. (3.12) 
Таким образом, искомый алгоритм 

о мп Ес. (3.13) 


Обозначив обратпую матрицу Е-!=Е= [т], можно представить 
этот алгоритм в более наглядной форме: 


аш = зп | [2(#, г) ии (Ь г) ааг, (3.14) 
м-—! 

где Чоп (бг) = [Ч (В Ё, г, г’) [ У [ти (Е—тТ, г’) ааг". (3.15) 
са т—0 


Как видно из (3.14), при аппаратурной реализации рассмат- 
риваемый алгоритм сводится к вычислению корреляции принятой 
смеси с опорным сигналом (3.15) и определению зиака получен- 
ной величины, т. е. сравнению ее с нулевым пороговым уровнем. 

Покажем, что полученный алгоритм удовлетворяет двум требо- 
ваниям, сформулированным выше. Для этого, умножив анализи- 


руемую смесь скалярно на и’ов(Ь г) = (| (Ё, Е, г, г”) (2-17, 
г’) айг’, представим вектор с в виде 

с= ЕБ, +, (3.16) 
где вектор у имеет компоненты 

у= [р г) он ЦЬ г) аг. (3.17) 


Непосредственно из (3.16} и (3.17) видно, что при отсутствин 


шума у=0 и а, =Е-1с=Ъ,, т. е. требование 1 выполнено. 

Для проверки второго требования представим функционал 
(3.9), соответствующий оптимальному алгоритму, с учетом (3.12) 
в виде 


Ө (аи) : (аһ ал) ТЕ (ак — вн) + : стЕс. (3.18) 


Последнее слагаемое в (3.18) от аһ не зависит и, следовательно, 

на определение максимума (т. е. решения) не влияет. 
Различающий функционал, соответствующий алгоритму (3.13), 

1 ~ > 

о (ал —ар) ТО (аһа), (3.19) 

где В — произвольная диагональная матрица с положительными 

элементами. Действительно, нетрудно убедиться, что любой век- 

тор а», определяемый (3.13), одновременно удовлетворяет 


и (ал) 


од = аге Я в (а»). (3.20) 
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При отсутствии межсимвольной интерференции матрица Е яв- 
ляется диагональной и, следовательно, оптимальное решение 
Ъ,=аге тах 0(ал), (3.21) 


М 
ее 


где 0 (ал) определено (3.18), совпадает с (3.20), т. е. Бъ=аһ и тре- 
бование 2 выполнено. При этом в (3.15) 


ћ=0 при т==[ и алгоритм (3.14) принимает вид 
ан щи рр т) 2, т, г) (0—17, г) агата, 


который соответствует оптимальному алгоритму поэлементного 
принятия решения, рассмотренному в гл. 2. 

Отметим, что в общем случае функционалы (3.18) и (3.19) су- 
щественно различны и их минимумы по оейМ, могут не совпа- 
дать, т. е, решение (3.20) может отличаться от оптимального. 

Возвращаясь к оптимальному алгоритму приема в целом (3.5) 
[максимизации квадратично-линейного функционала (3.6) в дис- 
кретном пространстве по векторам с компонентами +1] подчерк- 
нем, что его реализация возможна на основе полного перебора 
всех возможных вариантов принимаемой цепочки символов. Одна- 
ко в ряде случаев удается получить решение, близкое к оптималь- 
ному, на основе сокращенного перебора. Такой перебор наиболее 
эффективен, если он является направлением, т. е. изменения ком- 
монент производятся в направлении искомого экстремума. 

Рассмотрим некоторые пути построения таких направленных 
алгоритмов [60]. Прежде всего определим понятия локального и 
глобального экстремумов в двоичном пространстве 273. 

Для элементов этого пространства введем операцию покомпо- 
нентного умножения (которая соответствует сложению по моду- 
лю 2 двоичных векторов с компонентами 0 и 1) с=аь, где с1= 
— б. 

Двоичным градиентом некоторого функционала 0(а) в точке 
ає М. назовем вектор 

0 (ае) —0 (а) ^ 
А(а) =втай0(а) = | 908) —0 (а) |, (3.22) 
Ө (аем) —6 (а) 
где е! = (—1, 1, ..., РТ, ер== (1, —1, 1, ... РТ, „., ем= (1, 4. № 
—1 )Т — единичные векторы. 

Как видно из (3.22), вектор градиента составлен из прираще- 
ний, которые приобретают функционал 0(а) при инверсиях (дво- 
ичных сдвигах) по разным координатам. Отметим, что его ком- 
поненты, как и значения самого функционала 6(а), могут быть 
произвольными вещественными (не обязательно двоичными) чис- 
лами. 
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Точка глобального максимума функционала Ө(а) в простран- 
стве М, — это такая точка агл, для которой @(агл) >0(а) при 
всех ає2м,. Точками локального максимума функционала Ө(а) 
в пространстве 27; будем называть точки алок, В которых 


0 (алок) 220 (алоке!), У /=1, ..., М. (3.23) 


Как видно из сравнения (3.23) и (3.22), точку локального мак- 
симума можно также определить как такую точку, в которой все 
компоненты вектора градиента отрицательны или равны нулю, 
А, (алок)'< 0. Аналогично можно дать определения глобальному и 
локальному минимумам. 

Известны градиентные методы поиска локального экстремума 
функционала в вещественном векторном пространстве [91}. К 
двончному пространству они, к сожалению, непосредственно не 
применимы, поскольку предусмотренные ими перемещения в на- 
правлении традиента в данном случае приводят к выходу за пре- 
делы двоичного пространства. 

Можно, однако, сохранив градиентный принцип поиска, моди- 
фицировать его применительно к двоичному пространству. Одним 
из возможных здесь алгоритмов является перемещение на каж- 
дом шаге в направлении наибольшей положительной компоненты 
градиента. Поиск начинается с некоторой исходной точки (цепоч- 
ки символов) В». В ней вычисляется градиент, выявляется наи- 
большая положительная его компонента — пусть она имеет номер 
] т.е. 0(6е;) —0 (0) =тах. Тогда компонента Ъ,® комбина- 
ции 0 меняется на обратную (-+1 на —1 или —1! на +1), ос- 
тальные сохраняются прежними. Тем самым осуществляется пе- 
реход в точку Б») =, е;. В этой точке поступаем точно так же. 
И так до тех пор, пока не будет получена некоторая точка (цепоч- 
ка) 6*», в которой все компоненты градиента неположительны. 
Это и есть искомая точка локального максимума (непосредствен- 
но в силу введенного выше его определения). 

При определении вектора градиента можно непосредственно 
вычислять значения функционала 0(Ъ») в точке Б, и соседних с 
ней по формуле (3.9) и затем определять приращения согласно 
(3.22). Однако путем некоторых несложных матричных преобра- 
зований можно вывести для вектора градиента функционала (3.9) 
более простое явное выражение, которое удобнее использовать в 
алгоритме поиска: 


вгай 6 (Ъ,) =—4А[(Е—Б)Ь,—<], (3.24) 
Бо 0..0 5% 0...0 
где А= 0. ра 0 рор К п 0 
0 0... ма 0 0 амм 
(3.25) 


Как видно из (3.25), матрица Е — О — это определенная (3.10) 
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корреляционная матрица, в которой диагональные элементы за- 
менены нулями. 

Описанный выше алгоритм поиска можно построить и так, что- 
бы операции пространственно-временной обработки и поиска экст- 
ремума были совмещены. В этом случае целесообразно сам гра- 
диент непосредственно не вычислять: вместо вычисления градиен- 
та на каждом шаге вычислять значения самого функционала 
Ө (Б) в исходной точке и во всех соседних непосредственно по 
формуле (3.9) и в качестве следующей выбрать точку, в которой 
он имеет наибольшее значение. При его реализации вычисления 
функционала можно вести и непосредственно по формуле (3.6). 

Анализ показывает, что градиентный метод и метод поиска, 
совмещающий операции пространственно-временной обработки и 
поиска экстремума, требуют при больших М число операций, со- 
ответственно в 2М/М и 2м/М? раз меньшее, чем полный перебор 
всевозможных гипотез. 

Таким образом, градиентные методы имеют существенное пре- 
имущество по числу операций в сравнении с полным перебором. 
Отметим и еще одно преимущество рассмотренных методов: при 
полном переборе заведомо необходимо получить все 2М значений 
функционала и затем сравнить их между собой, при градиентных 
же методах лишь в самом неблагоприятном случае требуются все 
М шагов, на каждом из которых вычисляется М значений функ- 
щионала. 

Отмеченные преимущества имеют место как при реализации 
алгоритмов перебора в форме чисто цифровой обработки, так и в 
аналоговых системах. Различие между двоичными и обычными 
умноженнями и сложениями при аналоговой обработке также 
существенно: первый тип операций осуществляется простейшими 
ключевыми элементами, а второй — требует более сложных эле- 
ментов. 

В заключение укажем на некоторые недостатки рассмотренных 
традиентных алгоритмов и вытекающие из них задачи дальней- 
шего исследования. 

Описанные алгоритмы, так же как и известные градиентные 
методы, обеспечивают выявление лишь локального, а не глобаль- 
ного экстремума. Детальное математическое исследование пока- 
зывает, что у нелинейного функционала вида (3.9) может быть, 
вообще говоря, несколько локальных максимумов в смысле опре- 
деления (3.23), и из них лишь один совпадает с глобальным мак- 
©имумом, дающим оптимальное решение о переданной комбина- 
ции. Этот недостаток частично может быть преодолен за счет 
выбора начальной точки (цепочки символов} ноиска вблизи гло- 
бального экстремума. Поскольку задача оптимального приема 
имеет статистический смысл и любые ошибочные решения ухуд- 
шают качество связи лишь при достаточно частом их появлении, 
было бы также важно исследовать, насколько часто локальный 
максимум будет выявляться вместо глобального при случайном 
выборе начальной комбинации и насколько это увеличит вероят- 
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ность ошибки по сравнению < полным перебором. И, наконец, 
градиентный алгоритм будет давать точное совпадение с резуль- 
татами полного перебора, если удастся установить, что для не- 
которых отдельных каналов связи функционал (3.9} имеет един- 
ственный локальный максимум, который совпадает с глобальным. 

Заканчивая вопрос об алгоритмах приема в целом (цепочки из 
м символов), отметим, что помимо оговоренных есть еще одна 
проблема, затрудняющая их использование при больших значе- 
ниях М: величина задержки в принятии решения (о первом <им- 
воле цепочки) р=О--М. Это обстоятельство особо существенно 
в системах передачи данных, в которых для повышения качества 
используется канал с обратной связью. Они могут нормально 
функционировать лишь при ограниченных задержках лоступления 
на передающую сторону информации о качестве передачи в пря- 
мом канале [97, 128]. 


3.2. Алгоритмы оптимального поэлементного приема в каналах 
с межсимвольной интерференцией при точно известном сигнале 


Рассмотрим здесь только алгоритмы когерентного приема, 
представляющие для каналов передачи данных с межоимвольной 
интерференцией наибольший практический интерес. 

При рассмотрении поэлементного приема будем полагать вре- 
менной интервал анализа Та кратным величине тактового интер- 
вала Г, т. е. 


Та= (1-+р)Т, (3.26) 


где Р==0, 1, 2,...— фиксированная задержка вынесения реше- 
ния об элементарном символе [1, 58]. 

Величина Э может в принципе быть как больше, так и мень- 
ше О. Работа с задержками 0<<0 в каналах с межсимвольной 
интерференцией упрощает реализацию алгоритма обработки сиг- 
нала, однако ведет к определенной потере помехоустойчивости за 
счет неполного использования энергии рассеянного сигнала. 

Если задержка О>> (0, то по сравнению со случаем Р=@О по- 
мехоустойчивость передачи в принциие может быть улучшена, ес- 
ли последовательно передаваемые символы взаимокоррелированы 
и (или) в канале действует коррелированный аддитивный шум. 
Предельно возможная помехоустойчивость, естественно, достига- 
ется при Р-=оо, если реализовать оптимальный прием в целом 
всей цепочки символов, переданных по каналу [1, 8, 58, 130]. Это 
приближает к условиям оптимального кодирования [146]. 

Если корреляцией во времени передавасмых символов и ад- 
дитивного шума в канале (на интервале Та) можно пренебречь’, 


1 Заметим, что в принципе при учете коррелированной во времени комло- 
ненты помехи оптимальный прием и в однолучевом канале реализуется по ме- 
тоду приема «в целом». Однако, когда интервал корреляции этой помехи на- 
много меньше длительности элемента сигнала Т, поэлемептный прием практи- 
чески не уступает приему в целом. 
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то при Р==О и оптимальном поэлементном приеме достигается 
помехоустойчивость, которая мало отличается от предельно воз- 
можной [1, 8]. 

Оптимальный алгоритм поэлементного приема символов с фик- 
сированной задержкой тзад= ОТ принятия решения можно запи- 
сать в виде 


аге тах [2:1:(2(Ь, г)/6:)], А= [0, Та] ХА, Т.=(р-+ПТ, (3.27) 
і 

где 2(Ё г) = {20 (Ё, г), 21(#, г), .., ер(Ь г)} — анализируемое коле- 

бание с элементом 2(Ь г) на тактовом интервале Т, сдвинутом 

на І тактов (1=0, 1, 2, ..., Р) относительно первого анализируемо- 


го элемента. 


Для выявления реализуемых оптимальных поэлементных байе- 
совских процедур принятия решения запишем (3.27} в виде 


т9-Р 
аге тах{е: < [2(Ь г)/(Впред, Ве, Вооса) | >} =аге тах{е: У р(Бь, пред» 
ѓ В = 
Бъ посл) # [2 (2, г) / (Ъ», пред, Ёї, Вл, посл] }› (3.28) 
где [+[2(Ь г)/(Ъь, пред, В, Бь, посл] — функция (нормированная) 
правдоподобия передачи #&-й (&=1, 2, .., тен) цепочки симво- 


лов Б, = (Вл пред, 21, Би посл) (содержащей О символов до анализи- 
руемого символа Ё;, символ Б; и Р символов после 6:); р(Бл пред, 
посл) — априорная вероятность передачи символов Ё-й цепоч- 
ки, следующих до и после 65; суммирование (усреднение) ведется 
по всевозможным сочетаниям этих символов. Рекуррентная проце- 
дура приема, реализующая алгоритм (3.28), рассмотрена в [1]. 
Исследованный там приемник назван оптимальным последователь- 
ным обнаружителем. Он требует взвешенного суммирования боль- 
шого числа функций правдоподобия /:[2(#, г)/рь], его реализация 
осуществляется достаточно сложной нелинейной схемой и связана 
с множеством затруднений [124]. 

При наличии гауссовского шумового поля можно записать ал- 
горитм приема (3.28) в виде 


т9+р 
аге тах[е: У р (Бъ прел, Ва посл) ехр( [ [2(Ь г) поп (Ё, г) г— 


5-96 г) нол (Ё, гыг], (3.29) 


где и:(/, г), — принимаемое поле при передаче А-й цепочки сим- 
волов (Ва пред, бъ, Ба посл), а Чопі (Ё, г) ([ (РИ, г, г) (Р, 
г’) ааг — опорный сигнал, соответствующий ш; (ѓ, г)һ. Таким 0б- 
разом, в гауссовском случае нелинейная обработка, реализую- 
щая алгоритм оптимального приема, требуст взвешенного сумми- 
рования экспоненциальных функций от корреляционных интегра- 
лов и знания энергетических отношений для всех вариантов це- 
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почек символов на интервале анализа Т.*). Если все цепочки пе- 
редаваемых символов равновероятны и 2:==е, то алгоритм (3.29) 
упрощается: 

т@+р 
аго тах[ рэ ехр{ 3 [266 Г) Шон: (Ь г) һайс— 


— биз (6, т) (6 гы}, (3.30) 


но все еще очень сложен для реализации. При чисто белом шуме 
т®+0 
в канале из (3.30) следует алгоритм аге тах [ У ехр м. 
т Е=1 А 


М2 ды г)һааг— а ибо, г)һаійг)]. Подчеркнем, что ре- 
№ 


ализация этого алгоритма требует знания спектральной плотности 
шума №. 

Поэлементный алгоритм приема (3.28) или (3.29) предусмат- 
ривает вынесение решения на основе сравнения усредненных нор- 
мированных функций правдоподобия 1 [= (&, г) /(Ъ»)] с весами, про- 
порциональными априорным вероятностям передачи отдельных 
комбинаций цепочек символов. Это соответствует ситуации, ког- 
да производится оценка параметра {здесь — номера дискретного 
символа) в условиях неклассифицированной выборки [78, 142]. 
Однако при вынесении решения о передаваемом символе на прие- 
ме при данном 2(Ё г) известны не только априорные, но и апос- 
териорные вероятности р(Ъ» пред/2 (Ё, г)) (вероятности правильного 
приема цепочки символов БА пред). Поэтому можно усовершенст- 
вовать алгоритм (3.28), используя в качестве весовых коэффици- 
ентов при образовании усредненной функции правдоподобия 
вместо априорных вероятностей передачи цепочек р(Вһ пред) их 
апостериорные вероятности р(Бь пред/2({, г)). Считая ошибки при 
приеме цепочки символов Бъ пред И передаче цепочек символов 
Б, посл (следующих после 65:) независимыми событиями, запишем 
новый алгоритм приема символов: 

т@+0 
аге шахе: р р(Бь пред/2 (Ё, г) Ур (Бь посл) х 


ЖЬ[2(& г) / (Ба оред, бе, Бъ посл}  }. (3.31) 


*) Заметим, что некоторые авторы предлагают для каналов с межсимволь- 
ной интерференцией прием по алгоритму максимального правдоподобия, исхо- 
дя из допущения, что анализируемая на интервале Та смесь 2( = и: (их (2) 
содержит суммарный аддитивный шум и, (И =л(#) -8ч.а(0), включающий в се- 
бя как собственный шум канала, так и «межсимвольную помеху» &м.в ({). При 
условии, что пу (1) и и: (1) независимы и распределение пу (2) известно, кон- 
струнруется прнемное устройство. Такой подход, в частности, рассматривастся 
в [90]. 

Однако сигнал @м.и(!) в общем случае коррелирован с и:(!), и поэтому 
упомянутый подход не можст претендовать на оптимальную обработку в кана- 
лах с межсимвольной интерференцией. К сожалению, отсутствует анализ по- 
терь помехоустойчивости при упомянутой обработке сигнала по сравнению с 
оптимальным приемом по алгоритму (3.29). 
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№ 


Алгоритм (3.31) соответствует случаю оценки параметра в ус- 
ловиях, когда выборка классифицирована!, но, возможно, с ошиб- 
ками (неидеальная обратная связь по решению) [58, 78, 142]. Не- 
обходимость учета в качестве весовых коэффициентов апостери- 
орных вероятностей р(6, пред/2 (Ь г)) (вероятностей правильного 
приема символов, предшествующих анализируемому), меняющих- 
ся, вообще говоря, с течением времени, усложняет реализацию 
алгоритма (3.31). 

Однако в условиях достаточно надежной связи (которые и 
должны быть обеспечены в современных системах переда“ 
чи дискретных сообщений) можно считать, что символы; 
зафиксированные до анализируемого, действительно ‘переданы, 
т. е. вероятность р(Б» пред/2(Ь г)) равна единице для одной опре- 
деленной комбинации символов Бь пред н нулю для всех остальных 
возможных комбинаций. 

В этих условиях алгоритм (3.31) принимает вид 


тб а 
агр тах{е: Р (Бк поса) [2(6, г) / (Би пред, 6, Ба посл) |}, (3.32) 


где Би пред — Последовательность символов, зафиксированная при- 

емником до анализируемой (которые здесь играют роль оценок 
дискретных параметров}. 

Если обозначить сигнал, обусловленный на интервале анали- 

за анализируемого информационного символа, цепочкой пред- 
л 


шествовавших символов ВБ» пред Через Фост(ѓ, г) («хвост» предшест- 
вующих посылок), то алгоритм (3.32) можно записать так: 


тр 
ага тах{е У Р(Ба посл) [2 (6 Г) — Вост (6, Г)/ (бл, Ба поса) ]}. (3.33) 


При е;=в и равной априорной вероятности передачи различных 
цепочек кодовых символов (случай наиболее интересный в систе- 
мах передачи данных) алгоритмы (3.28) и (3.33) можно соответ- 
ственно записать так: 

т@+р 
аго тах{ У [2 (Е, г) (Б, пред, 9, Вл посл) ]} 


тб 
и аге тах( Х 6 [2(1, Г) —Вост (Ё, Г) / (6, Ба поел) ] }. (3.34) 


Подчеркнем, что алгоритмы (3.32), (3.33) или (3.34) соответ- 
ствуют ситуации, при которой производится оценка дискретного 
параметра в условиях, когда анализируемая выборха классифи- 


цирована абсолютно надежно (идеальная обратная связь по ре- 
шению- [58]). 


1 Относительно символов, предшествующих анализируемому. 

? Заметим, что вопреки утверждению, содержащемуся в Гоу, о том, что 
Обратная связь по решению для борьбы с межсимвольной ннтерференцией бы- 
ла впервые предложена Остином, этот метод значительно раньше рассматри- 
вался в [50]. 
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Алгоритм (3.34) реализуется предельно просто, если положить. 
0=0, т. е. анализ во времени очередного символа вести на ин- 
тервале Та= Т, что ведет естественно к учету только части энер- 
гии сигнала. В этом случае из (3.34) следует алгоритм приема 


аге тах {И [2(Ь, г) ост (Ё, г) №}. (3.35) 
Для гауссовского шума из (3.35) следует алгоритм приема 
аге тах{ | [[[(2(Ь г) —вост(Ь гу (Ё, Е, г, Г) во (Е, г’) батаға" 


— Сао Т) Ех, г’) о (2, г) агаеае }, (3.36) 


где &т(Е-ТТ, г), т=0, 1,.., О — т-й элемент длительностью Т 
реакции канала и:(Ё г) на элементарный передаваемый сигнал 
5:(). В случае белого гауссовского шума алгоритм (3.36) прини- 
мает вид 


аге тах{} [[2(, г) — Фост(Ё, г) в (Ь паи 2-00 (6 г) 4142}, 


т. е. становится инвариантным к характеристике шума (спект- 
ральной плотности №). Этот алгоритм в форме чисто временной 
обработки реализован в одном из вариантов системы СИИП [50, 
58]. Будем алгоритм (3.36) в дальнейшем называть алгоритмом 
простейшего варианта ССИП. 

На рис. 3.3 показана принципиальная схема реализации алго- 
ритма (3.36) на основе корреляционной техники!. В блоках БИ и 


079 
= 20 = 


|] САА 


3 
г” 7 7 2) 
| 
р 
1 
р 


РС Фота"! 9 и, | 
| 

[вл НЕ | и |+ Н ав | 
Д й Й з |. 

1 | т-і | 
) 


| 
2(ғ) 
ы ОВ 26 


Рис. 3.3 


БФ формируются необходимые опорные сигналы @ост(ЁЬ г), 
Боп +0(#, г) = И Ч(Ь Е, г, г’) во(Е, г) а ас" опорные уровни в: == 


1 РА 
== | 210(Ь г) Соп ло (В, г) г и сигналы синхронизации. Важней- 
шая особенность схемы — наличие обратной связи по решению 

' Практически в канале с межсимвольной интерференцией оптимальный 
прием чаще всего реализуется с использованием квадратурного расшепителя 


и раздельной обработки низкочастотных квадратурных компонент сигнала в 
дискретном времени [58]. 
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(ОСР). При изучении канала посредством зондирующих посылок 
{по классифицированной выборке) ключ Кл поочередно подает 
входной сигнал то на блок БИ, то на РБ. Существует возмож- 
ность (за счет использования ОСР) изучать канал (для образо- 
вания необходимых для работы РБ опорных сигналов} и по рабо- 
чим посылкам [58] (по неклассифицированной выборке). В этом 
случае ключ не требуется. 

Представляет несомненный практический интерес поиск при- 
емных устройств (прежде всего линейного типа), обеспечиваю- 
щих помехоустойчивость, близкую к той, которая возможна при 
реализации алгоритмов оптимального поэлементного приема 
(3.28) н (3.33). 

Рассмотрим этот вопрос применительно к каналу с аддитивным 
гауссовским шумом. В этом случае алгоритм (3.28) можно запи- 
сать в виде 

тар 
аго тах {е+ ру р (Бл прел, Ба посл) ехр{ [1 2(Ь г) (Ь Е, г, г) х 
і = 


х [м (Ё, к) вам (Р, т) а] атараг (и (6, п) вам (6, т) к] х 


(2, Е, г, г) [а (Р, т") + ви, г") ага аг}}, (3.37) 


где @ми(Ё, Г)» — сигнал, обусловленный #-й цепочкой символов, 
следующих до и после анализируемого, т. е. межсимвольной ин- 
терференцией. 

Если параметры канала постоянны на интервале времени про- 
тяженностью (0+0 + 1) Т, то можно записать 


0 
ми (Ь Т) Вост (ё, Г) кел (Ё, г) 5 иш 0, г) З 
р 
+ У ит(і—тТ, т). (3.38) 


В (3.38) первая сумма определяет на интервале анализа ос- 
таточное колебание от предшествующих посылок ост (Ё, Г) к 
(«хвосты»), в то время как вторая сумма определяет сигнал, 
обусловленный посылками, следующими за анализируемой с. (Ё, 
г)һ («носы»). 

Число реализаций сигнала бми(Ь ғ), по информационному па- 
раметру равно т9+2. 

Для класса сигналов, удовлетворяющих условию ортогональ- 
ности м:(Ё, г) и быи(Ь г), т. е. [с учетом (3.38)] условию! 


ТАС оч Е, г) (07, г) аатаѓаг' = 0, 
і, 0, 1, т; 11, 2, (3.39) 
что эквивалентно равенству нулю корреляционных и взанмокорре- 


Условие (3.39) можно назвать «условием подавления межсимвольной по- 
мехи». 
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ляционных функций принимаемых сигналов в сечениях, кратных Т, 
алгоритм (3.37) принимает известный вид: 


аге тах[{ [2(0, г) ноп (Ё, паа] (40, г) поп (К гран ша; 
(3.40) 
шот (В т) = Ч, Е, г, гуш (0, таас" 


и реализуется рассмотренной в $ 2.1 линейной схемой. 

К сожалению, при произвольной системной характеристике ка- 
нала трудно найти ограничения на ансамбль канальных сигналов 
5:(Ё), при которых удовлетворялись бы условия (3.39). В случае 
дискретной многолучевости канала «условию полавления межсим- 
вольной помехи» удовлетворяют сигналы с большой базой, для 
которых выполняются требования «узости» корреляционных и 
взаимокорреляционных функций. 

Заметим, что при использовании таких сигналов реализация 
оптимального алгоритма (3.40) отнюдь не требует специальной 
обработки с целью разделения лучей и последующего синфазно- 
го сложения (как это сделано, например, в широко известной сис- 
теме «Рейк» [177]). Достаточно располагать лишь копией сум- 
марной (по всем лучам) реакции канала и:(Ё, г) на элементар- 
ный сигнал той или иной позиции. 

Однако интересны прежде всего возможности линейного прие- 
ма в каналах с рассеянием при использовании сигналов © малой 
базой. Для этого рассмотрим алгоритм поэлементного приема, 
реализующий обобщенный алгоритм максимального правдсподо- 
бия при анализе элемента сигнала на интервале Та= (0+1)7, и 
покажем в дальнейшем, что в области больших отношений сиг- 
нал/шум он несущественно уступает по помехоустойчивости опти- 
мальному байесовскому алгоритму. 


3.3. Обобщенный алгоритм максимального правдоподобия 
в канале с межсимвольной интерференцией 
при точно известном сигнале 


Считая цепочки символов Баһ пред, Ба посл дискретными сопро- 
вождающими параметрами, на основе (3.27) можно построить 
обобщенный алгоритм максимального правдоподобия, соответст- 
вующий (1.90): 
агр тах | тах [Е (2(Ь г) к пред, Ёа, Ва посл) ] 1, (3.41) 

и ВЬ пред, ВА посл } 
где внутренний максимум: определяется по всем возможным ва- 
риантам указанных цепочек. 

Алгоритм (3.41) можно записать в эквивалентном виде: 
ага тах [2:1 (2(Ь г) №») ]. (3.42) 

гы 
Реализация алгоритма (3.41) или (3.42) сводится к нахождению 
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на интервале анализа [0, (041), Т] цепочки символов В», максн- 
мизирующей функцию правдоподобия, и выбору в качестве ре- 
шения ‘позиции (номер і) первого элемента этой цепочки. Рас- 
смотренный алгоритм будем именовать алгоритмом приема в це- 
лом с поэлементным принятием решения [58]. 

При приеме на фоне гауссовской помехи этот алгоритм можно 


записать в виде 
ага тах[ен ехр{{ [2(, Г) мон (1, г) һаг 
в 


а (Ь тона (6, г) кату). (3.43) 


Для реализации алгоритма (3.43) в принципе пригодна структур- 
ная схема приема в целом, изображенная на рис. 3.1, с тем лишь 
отличием, что на интервале анализа принимается решение только 
об одном (первом) элементе сигнала. 

При наличии обратной связи по решению анализируемый обоб- 
щенный алгоритм максимального правдоподобия (3.41) принимает 
вид 


аго тах(тах[ей (2 (1, г) — ост (Ё, г) (64, Бъ поса) |}. (3.44) 
1 1, посл 
Если при реализации алгоритма приема в целом с поэлемент- 
ным принятием решения (3.44) используется испытательный им- 
пульс для зондирования канала, будем говорить о системе СИИП 
с приемом в целом и поэлементным принятием решения [58]. 
Для канала с гауссовским шумом алгоритм (3.44) можно за- 
писать в виде 


аге тах{тах[{{13[(4, г) — вост (Ё, г) ] 4 (Ь Е, г, г’) Х 
р р 
х0, т) „атака —- ЯНГ (ЕТ, 0) 


хч (1, И, г, г) [ Хае) Тьнатаеае (3.45) 


Если шум, кроме того, белый, то алгоритм (3.45) инвариантен к 
его характеристикам и принимает вид 


ага тах тах{ [}[2(ь, г) — ост (Ё, г) Г ни ІТ, гра! }. 
Е (3.46) 


Структурная схема устройства, реализующего алгоритм (3.46) 
при обработке сигнала в дискретном времени [58] в одной точке 
‘пространства, приведена на рис, 3.4. С отводов линин задержки 
ЛЗ на время ОТ снимаются отсчеты сигнала, взятые с соответ- 
ствующим интервалом дискретизации [139]. Для интегрирования 
во времени используется сумматор СА. 
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Число параллельных ветвей обработки (вариантов перебора) 
в схеме рис. 3.4 равно трі! и быстро растет с увеличением РБ. 
Так, при т=?, Р==7 получаем т?+!=956. Поэтому при реализа- 
ции алгоритмов поэлементного приема в каналах «< памятью, 
как и при приеме в целом, весьма актуальными являются методы, 


Рис, 3.4 


позволяющие сократить число операций, выполняемых в решаю- 
щем блоке. Некоторые из таких методов рассмотрены выше (ана- 
логовая демодуляция с дискретизацией решения и методы уко- 
роченного перебора). 

Как видно из рассмотренных выше схем реализации алгорит- 
мов оптимального поэлементного приема, в каналах с межсим- 
вольной интерференцией они наиболее просто реализуются в тех 
случаях, когда анализ принимаемого сигнала осуществляется на 
тактовом интервале Та=Т и используется обратная связь по ре- 
шению (что соответствует простейшему варианту приемника 
СИИП). Потеря части энергии принимаемого сигнала [на вре- 
меннӧм интервале 7</< (0-+1)Т] является платой за эту про- 
стоту. 

Если бы в рассматриваемой схеме интервал анализа был 
строго привязан к началу реакции канала на анализирусмый эле- 
мент канального сигнала и; (Ё, г), 0=%%(0+1)Т (к лучу, дости- 
гающему приемного устройства кратчайшим путем), то помехо- 
устойчивость приема существенно менялась бы при изменении ин- 
тенсивности этого луча. Во избежание этого в?сменной интервал 
анализа целессобразно выбрать (впутри общего интервала [0, 
(0+1) Т]) таким образом, чтобы мипимизировалась вероятность 
ошибочного приема. Алгоритм приема с такого рода автовыбором, 
в отличие от (3.36), представим в виде 


Т БТ 
ате тах} } { { {} [2( г) — ост т) (0, Е, т, г) до (и, гух 
5 ё А 


5 В 
Вт 6+ 
х атара —-— ў 


[7 аЬ т Р, уо, гуашеаеаг |, 
йі А (3.47) 


5 
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причем начальный момент интервала обработки Та=Т выбира- 
ется так, чтобы минимизировалась вероятность ошибки. В (3.47) 
2(Ь г) — элемент длительности Т реакции канала на і-ю пози- 
цию, который в принципе может не совпадать ни с одним из эле- 
ментов 2: ({, г), введенных выше, ибо момент его начала (опре- 
деляемый Ё) может быть не кратным Т. Аналогично и предска- 
зуемый «хвост» предшествующих посылок &”ост(Ё, г} не тождест- 
вен предсказуемому «хвосту» бост(Ё, г) в (3.36), образованному 
из элементов, определенных на интервалах времени, кратных 7. 

Помехоустойчивость приема по алгоритму (3.36) определяется 
энергией первого элемента полной реакции канала на сигнал за- 
данной позиции б(Ь г). Остальные элементы #:һ(#, г), &=1, 2, 
3,..., 0, образуют предсказуемую часть сигнала Вост(ЁЬ г) и вы- 
читаются как помеха. Элемент @(Ь г) либо состоит из сигнала 
одного первого луча, либо включает в себя и отрезки сигналов, 
прошедших по более протяженным путям. При независимых за- 
мираниях сигналов отдельных лучей в первом случае вероятность 
ошибки оказывается такой же, как и в системах с однолучевым 
прнемом, а во втором случае частично сказывается эффект разне- 
сения по лучам, повышающий достоверность приема (см. гл. 4). 
Если, однако, непрерывно контролировать характеристики кана- 
ла, то в моменты, когда энергия элемента &:0({, г) падает до ве- 
личины, снижающей мгновенную верность приема, можно органи- 
зовать перестройку приемника: выбрать в качестве опорного сле- 
дующий элемент (01(#, г)) и сместить начало отсчета времени на 
величину Т. Если энергия ди (Ё г) также снижена, то начало от- 
счета смещается еще на Г и т. д. Получается своеобразный авто- 
выбор по элементам. Чтобы сохранить прежний ритм выдачи вы- 
ходных сигналов, можно ввести псременную задержку входного 
сигнала, В принципе устройство автовыбора можно рассматри- 
вать как часть системы тактовой синхронизации, осуществляю- 
щей оперативное слежение за временем прихода мощного луча 
на основе известных свойств канала [58]. 

Олтимальные последовательные модемы реализованы в на- 
стоящее время в различных вариантах, в число которых входит 
и несколько образцов модемов типа СИИП, предназначенных для 
работы на радиотрассах декаметрового диапазона в полосе кана- 
ла тональной частоты со скоростями передачи информации 1200 
и 2400 бит/с. В этих модемах используются двоичные противопо- 
ложные сигналы < общими скоростями манипуляции соответст- 
венно 1600 и 3200 бит/с (400 и 800 бит тратится на зондирование 
канала, что соответствует коэффициенту замедления у= 0,75) 
[43, 58, 168]. 

В скоростных каналах передачи данных с межсимвольной ин- 
терференцией и малыми шумами широко внедрены так называе- 
мые адаптивные линейные компенсаторы (корректоры). 

Компенсация переходного процесса в канале с постоянными 
параметрами «на частотном языке» сводится к последовательно- 
му включению с каналом корректирующего звена с передаточной 
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функцией Яһор(/, ғ), обратной передаточной функции канала Н (Ӯ, 
г) ®: 


Н" ([, г) = ИН (р, г). (3.48) 


При изменении параметров канала во времени корректор или 
компенсатор (3.48) должен строиться как адаптивный (подстраи- 
ваемый). 

Проблема построения адаптивных компенсаторов нашла эф- 
фективное инженерное решение на временной основе [12, 28, 37, 
47, 49, 77, 102, 118, 162, 165, 166, 167, 168, 181 и др.]. 

Основные трудности, связанные с построением таких компен- 
саторов, заключаются в том, что невозможно полностью прене- 
бречь аддитивным шумом в канале, поэтому при проектировании 
компенсаторов приходится искать компромисс между степенью 
компенсации переходного процесса в канале и фильтрации шума. 

Различные авторы пользуются различными критериями опти- 
мальности при построении компенсаторов [12]. 

Большое распространение получили компенсаторы, построен- 
ные на основе линии задержки с множеством отводов. Снимаемые 
© них сигналы подвергаются взвешенному суммированию (транс- 
версальные фильтры) [12, 37, 77]. Адаптивные линейные компен- 
саторы часто строятся на основе линий задержки с обратной 
связью — рециркуляторов. С применением линейных адаптив- 
ных компенсаторов построен ряд последовательных систем 
передачи дискретных сообщений как для проводных, так и 
радиоканалов [12, 37, 77, 118]. Хотя ‘при использовании 
шестипозиционного кода они обеспечивают передачу со ско- 
ростью до 9600 бит/с в полосе стандартного канала тональ- 
ной частоты, помехоустойчивость их ниже предельно воз- 
можной. Это объясняется тем, что в каналах со случайными 
шумами восстановление формы передаваемых сигналов (идеаль- 
ная коррекция характеристик канала) не обеспечивает еще мини- 
мизации числа ошибочных решений приемника!. 

Эту мысль можно подтвердить простым примером. Пусть на 
некотором интервале времени импульсный отклик канала, изме- 
ренный после стробирования, сосредоточен в двух отсчетах проти- 
воположного знака .равной интенсивности (дискретная многолу- 
чевость +1, —1). Соответствующая ему передаточная характе- 
ристика канала содержит нули на частотах, кратных величине, 
обратной временибму сдвигу межлу этими отсчетами. Линейный 
выравниватель, стремясь дополнить характеристику канала до 
идеальной, будет стремиться обеспечить на этих частотах беско- 
нечно большой коэффициент усиления. Шум, поступающий на 


* Корректор ПВ канала можно также описать с помощью спектральных 
характеристик канала по пространственным и временным частотам, а также 
других системных характеристик канала [59]. 

ї В канале с шумом любой корректор осуществляет необратимое преобра- 
т отоико сигнала, что, естественно, ведет к потере полезной информа- 
ция ў 
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вход выравнивателя, будет усилен во столько же раз. Это приво- 
дит к характерным флуктуациям на выходе выравнивателя, пред- 
ставляющим собой «звон» гребенчатого фильтра при приближе- 
нии к бесконечности пиков его частотной характеристики. Подоб- 
ных частных примеров, характеризующихся ростом шумов, мож- 
но привести много. 

Совершенно очевидно, что предельную помехоустойчивость в 
каналах с межсимвольной интерференцией и шумами при поэле- 
ментном приеме можно обеспечить лишь на основе построения оп- 
тимальных приемников, осуществляющих анализ принимаемого 
колебания на временном интервале, не меньшем памяти канала. 
При этом приходится жертвовать линейностью получающегося 
триемного устройства. Энергетический вынгрыш оптимального 
приема в каналах пониженного качества (например, проводных 
каналах с коммутацией, каналах радиосвязи и др.) по сравнению 
с корректором может быть весьма существен [1, 8, 43]. 

Выше было обращено внимание на важную роль, которую иг- 
рает обратная связь по решению при построении оптимальных 
поэлементных приемников в каналах с межсимвольной интерфе- 
ренцией. Обратная связь по решению в последнее время привле- 
каст широкое внимание специалистов [12] как метод компенса- 
ции переходного процесса в канале и при построении различных 
неоптимальных схем приема в каналах с межсимвольной интер- 
ференцией. В частности, рассматривались различные схемы с об- 
ратной связью по решению, осуществляющие поэлементный при- 
ем на основе анализа одного временного отсчета сигнала [12, 84]. 
Такие алгоритмы приема строятся чаще всего по критериям ми- 
нимума дисперсии шума при полном устранении сигнала межсим- 
вольной интерференции или минимума среднеквадратического 
значения суммы сигнала межсимвольной интерференции и шума 
в отсчетных точках. Среди них интерес ‘представляет линейный 
отсчетно-обеляющий согласованный фильтр [149], который при 
подаче входного колебания (сигнал--шум) выдает последователь- 
ность отсчетов, определяющих достаточную статистику относи- 
тельно переданных символов. При этом шумовые составляющие 
отсчетных значений оказываются независимыми случайными ве- 
личинами. Обработка полученных отсчетов в решающем блоке с 
использованием ОСР обеспечивает при некоторых условиях поме- 
хоустойчивость, близкую к потенциальной [149]. 


3.4. Алгоритм оптимального поэлементного приема 
при неопределенной фазе лучей 
(учет внутрисимвольной интерференции) 


Рассмотрим оптимальные алгоритмы поэлементного приема в 
многолучевых каналах с неопределенными фазами сигналов для 
случая, когда межсимвольной интерференцией можно пренебречь 
(например, для параллельных систем связи). При известном точ- 
но сигнале и пренебрежении межсимвольной интерференцией нор- 
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мированный функционал правдоподобия передачи {-го символа на 
анализируемом временном интервале Т.—=(В-1)Т определяется 
в №-лучевом канале формулой 


и=ехр(49:—1?.), (3.49) 

где 4: == 5 үл (Хак соѕ фа + У 91 фл); (3.50) 
1 м м 

№,= — Ў р> „кт его, соз (ф,—фь) + еноь т (фф) ]; (3.51) 


2 1 
Ха= {{20(, г) нопок (Ь г) 475 Уа { (200, г) допов (Ь г) Фат; 
йод ао (Ё, г) = (Ё 2, г, г) оок (Г, г’) Раг"; доп (г) = 

= (щи) е "№. г в) 

— сигнал #-го луча с нулевой начальной фазой; 


епо [| {о (Ё, г) поп чо (Ё, г) Фаг; бнк [ [иа (2, г) боп ое (Ё, г) діаг. 


Далее рассмотрим важный для практики случай, когда обеспе- 
Е) синфазность сигналов отдельных лучей (когерентпое сложе- 
ние) [4, 128, 134], фь = фо- 

м м 


Тогда &=ехр{Х:;с0$ фо- У; т = х Хх, ткргёнов-}, (3.52) 
где Хұ = {[2(, г) опг (Ё, г) аг; УИ, г) опу (В г) Фаг; 


м 
Иіс (Ё, г) = Ў па зов (Ё, г); Йонг» (Ё, г) = > тй зов (ё, г). 


Полагая фазу фо равномерно распределенной на интервале 
[-—л; л] и выполняя усреднение (3.52) по фо, получаем нормиро- 
ванную функцию правдоподобия {-й гипотезы при неопределенной 


фазе 
1 мм 
М 
и-е[-— 2 У үһүгенов» | (Иг >) 
2 &=1:=1 
и алгоритм оптимального ЕЕ 


аг тах(1а (У; 9-1 Ў а Ја ег}, 


где У; ;=И Ха, + У. 


Для систем с активной паузой с сигналами, удовлетворяющими 
условию тождественности корреляционных функций (е;ғоһе = ол»), 
алгоритм приема при є; == принимает вид 


аге тах (У; >). (3.53) 


Обратим внимание на то, что в многолучевом канале (в отли- 
чне от однолучевого} алгоритм оптимального приема даже для 
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систем с активной паузой чувствителен к значениям амплитуд лу- 
чей у» [см. (3.50) и (3.51) ]. Только при равенстве этих амплитуд. 
алгоритм инвариантен к их значению. 

Алгоритм оптимального приема, его реализация и нахождение- 
вероятности ошибки существенно упрощаются и не требуют сов- 
местной обработки лучей при выполнении условия их разделения: 


віт 600, Мі, ј, РГ. (3.54) 


Это условие, в частности, выполняется для систем сигналов с 
большой базой. Условие разделения лучей (3.54) для многолуче- 


вой модели сигнала (1.18) при плоской волие и факторизуемой. 


обратной корреляционной функции помехи выполняется при усло- 
вии 


ц“ 


которое при заданных направлениях прихода лучей может быть. 
удовлетворено соответствующим выбором области пространствен- 
ной обработки поля. 

Для сигналов < разделяющимися лучами на рис. 3.5 показана. 
реализация алгоритма (3.53) корреляционными методами с ис- 
пользованием линии задержки (ЛЗ)!, имеющей № отводов, на ко- 
торых выделяются сигна- су 
лы отдельных лучей. Бло- 
ки коррекцин амплитуд 
и фаз лучей БКЛФ (уп- 
равляемые сигналами 
БФ) обеспечивают син- 
фазность всех лучей и 
коррекцию по амплитуде 
(множитель у»). Решаю- 
щий блок построен по 
квадратурной схеме. Ал- 
горитм (3.53), согласно 
которому осуществляют- 
ся линейное (когерент- 
ное) сложение лучей и не- 
когерентное детектирова- 
ние, впервые реализован 
при чисто временной об- 
работке и белом шуме в 
системе Рейк [177]?. 


29 (г. то (ө 1.21 0+, го (6, 
ди Юц (р, ге *^ ©, 265) агаг=0, 65ег, 


ЕЕ] 


[а Еа 
Рис. 3.5 


! Суммарное время задержки равно Тта»х. Когда луч с минимальным за-- 
паздыванием достигает конца линии, к ее началу поступает сигнал луча с мак- 
симальным запаздываписм. 

2 Некогерентное детектирование в системе Рейк осуществлено не по квад-- 
ратурной схеме, а методом гетеродинирования (см. [128]). 
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Так как взаимные задержки лучей т (а также их число) ме- 
няются со временем, то в оптимальном приемнике по схеме рис. 
3.5 места подключения отводов линии приходится менять, что еу- 
щественно затрудняет практическую реализацию схемы. Интерес- 
ное решение предложили разработчики системы «Рейк» [177], 
предназначенной для передачи дискретных сообщений по каналам 
декаметрового диапазона с применением сложных сигналов. В 
этой системе сигнал 2({) постоянно снимается со всех отводов ли- 
нии, задержка между которыми составляет 1/Е (Е — полоса час- 
тот сигнала)!. Однако блоки БКАФ имеют ненулевые коэффици- 
енты передачи лишь в тех отводах, в которых блоки измерения 
ЂИ обнаружили полезный сигнал. 


3.5. Алгоритм оптимального поэлементного приема 
три неселективных общих гауссовских замираниях лучей 
(учет внутрисимвольной интерференции) 


Ограничимся анализом двухлучевого канала при использова- 


нии сигналов, удовлетворяющих условию &новт==0. В этом слу- 
чае, введя в рассмотрение квадратурные компоненты хь== 
==рһсоѕ Фа; кз фи; Е=1, 2, запишем (3.49) в виде 


1 1 
= ехр{Хаж--Хох-НУни- Ув лён А ү22Е11022 


108019 0зЕнол). (3.55) 
Если сигналы лучей и их квадратурные компоненты независи- 
мы, то их совместная плотность 
1 
ЗУ (х0, о у Хх 
(2л)? ох, бу1 Ох буз 

25. 2 ГА. 2 ты з А 2 
хехр | (а — та) (ха тз) (01 — ту) (из — Туз) \. 

202,1 202. 202,1 202,5 ] 


(3.56) 


После усреднения (3.55) с учетом (3.56) для усредненной нор- 
мированной функции правдоподобия получаем выражение 


ер! ту се; туз туд тд 
[29 202, 20% 2901 | з 
(282. М 6? 
ТИ Инда +28) (Е зны — агт) 
1 ( са хи) 07 
х ех Е Е | 
и 2; — (282,212)? 6%, (+29 
и 


' Лучи с меныней задержкой разделить нельзя. \ 
#50 


т. 
ту а е (е + х.) АЗ па 
ха 
(ауа) од Ха от = 4 
+ і | ха 


оё, 
1-2,1; З? ДЬ 
2014-2823) 2 [ола __ Ады 6 
, ХР 14 22,1; 
т 
( 1 +а) 21а 
үз, 21802 91 д? 
| 27 93, Т2: уа 1 
Т 
(298114)? 62 
к] 


в котором обозначено: 


САА 0: . 1 
5, к; бе; Ир еновАб®хи; 
са о?у 2 
1 1 1 
һе ту енко уу И? ви = = 2110120251; Пуна = Ет 1101202, 
в=1, 2. 


Алгоритм оптимального приема в двухлучевом канале можно» 
записать в виде 


аге тах {92+ 822:--08%:+02:—01), (3.57} 
и 
(Ха с а а ө (уһ Е 
где бе; = ем 
хе ш ура о “УИ 
ШЕЯ У2 202,113 | 
Х; — 6, е |9: 
| | Да 92а Ж сл ИТ 12,1; и р 


= д (2А оз)? 62 
ГА ү 1+ 282 — І ерй 
2202; 
[у | 20а 6, 14 ул 13 | ср 
ө ойу сп И 2 А 


4 Ыы—_ 
НИ (2? уаинь)? 62 
2 тову — Е ь 


в =5- (1-28) та -Е 2 + 


1 п(1 р еы) т 


2 14 282.1; 
1 ода, (Аузана) 63у ` 
+ 7 1п (1 + 2: рва Ше,, 


Для систем с активной паузой при использовании алгоритма: 
максимального правдоподобия пороговый уровень ө; не зависит 
От і, и в этом случае в алгоритме (3.57) его можно опустить. От- 
метим, что реализация алгоритма (3.57) в общем случае требует 
совместной обработки обоих лучей. 
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При выполнении условия разделения лучей (3.54) сам алго- 
ритм и нахождение его вероятности ошибки существенно упро- 
щаются и не требуют совместной обработки сигналов лучей. При 
=11012=0 (1=0, 1) также исключается совместная обработка сиг- 
налов обоих лучей и (3.57) сводится к алгоритму, который будет 
‘подробно анализироваться (при произвольном №) в гл. 4 в рам- 
ках общей теории разнесенного приема временных сигналов. 


-3.6. Оценка энергетического проигрыша аналогового демодулятора 
«< дискретизацией решения по сравнению с оптимальным 
‘алгоритмом приема в целом 


В $ 3.1 был рассмотрен алгоритм приема в целом с аналого- 
вой ‘демодуляцией и дискретизацией решения в каналах с меж- 
символьной интерференцией, в соответствии с которым осуществ- 


ляется выбор вектора параметров аһ в вещественном (непрерыв- 
ном) пространстве АМ, а затем их дискретное приближение по 
знакам выбранных элементов. 

Представляет несомненный интерес оценить энергетический 
проигрыш этого алгоритма по сравнению © оптимальным [63]. 
"Определение полной вероятности ошибки при присме как по алго- 
ритму (3.13), так и по онтимальному алгоритму (3.7) вследствие 
многоальтернативного характера задачи различения в аналитиче- 
«ком виде затруднительно. Однако неравенство Буля позволяет 
получить верхнюю оценку указанной вероятности р=(2м— 
—1) 22 та» Где [2 тох — максимальная вероятность ошибки при 
различении некоторых двух комбинаций і, Б из их общего числа 
2м. Таким образом, при анализе сравнительной помехоустойчиво- 
сти двух рассматриваемых алгоритмов можно ограничиться сопо- 
ставлением характеризующих каждый из них вероятностей оши- 
бочного приема комбинации Б; при передаче некоторой комбина- 
ции Ъ:. Нетрудно ‘показать, что для оптимального алгоритма (3.7) 
эта вероятность 


рер) [1 ТЄ ИО) Е (Ы; ь0)|, 


в то время как алгоритм аналоговой демодуляции с дискретиза- 


цией решения в форме (3.8) характеризуется вероятностью пере- 
хода 


1 1 0—1) 0 в) 
р-р) [1 -(- в ыы _)|. 

2 2 уь. ъТЕ ЦЫ, —ъ) 7. 
Эпергетический проигрыш алгоритма аналоговой демодуляции с 
дискретизацией решения по сравнению с оптимальным = 
==х(Е)х(Е-!), где 
(Е) = Ве БТЕ 0) 

(6 — Г (в, — Б) 
а (Е) — УЕ) 
(0 — ГАУ 05 — Б) 
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— отношения :Рэлея для матриц Е и Е-!. Известные границы для 
отношения Рэлея и неравенство Конторовича [85] приводят к 
оценке 151 <Амах/Ати», Где Атах, Апі — соответственно макси- 
мальное и минимальное собственные числа матрицы Е. Отноше- 
ние Лһах/Ааға характеризует так называемую обусловленность 
матрицы Е [125]. 

В случае стационарной аддитивной помехи на достаточно 
большом интервале анализа во времени Та из (3.10) следует 
20==81=... ==2м-1, м-1==21?, и если норма недиагональной час- 
ти корреляционной матрицы сигналов, характеризующая уровень 
межсимвольной интерференции, 


м-1 
Еһ. д/1 =тах 5 {еа | <2А2, 


Е 
то в силу неравенства Гершгорина [85] справедлива более прос- 
тая (но грубая) оценка сверху 


28" Е, || 
о ае а 
282 Е, „|| 
В табл. У дана зависимость верхней оценки выигрыша 
А ! ен.д | 
"тах 1016 —— от отношения А == г Ба. 


Таблица 3.1 


А [ои 1 о [05 | ов | 09 
птах, дв | 9,0868 | 0876 | 410 | 95 [| 12.188 


Из таблицы можно сделать вывод, что при сравнительно сла- 
бой межсимвольной интерференции, характерной для передачи с 
низкими удельными скоростями (например, 1200 бит/с в полосе 
канала тональной частоты), замена оптимального различения ал- 
горитмом аналоговой демодуляции с дискретизацией решения 
вполне приемлема и приводит к незначительной потере помехоус- 
тойчивости, которая может быть рассчитана или оценена по при- 
веденным выше соотношениям. Однако в случае использования 
двоичных сигналов при ‘приближении удельной скорости к так на- 
зываемому барьеру Найквиста (2 бит/с па 1 Гц) [129] межсим- 
вольная интерференция заметно растет, увеличиваются недиаго- 
нальные элементы матрицы Е, растет разброс ее собственных 
значений (число обусловленности), а вместе с ним и энергетиче- 
ский проигрыш. Таким образом, при скоростях передачи, близких 
ҡ барьеру Найквиста или, тем более, выше его!, описанный ал- 


1 В некоторых работах вообще отрицается возможность передачи датных 
двоичными сигналами при скоростях, превышающих барьер Найквиста (2 бит/с 
на 1 Гц полосы частот). Квалифицированное обсуждение этого вопроса дано 
в [129]. В настоящее время ведутся работы по созданию систем передачи дан- 
ных двоичными сигналами при скоростях, превышающих барьер Найквиста. 
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торитм непригоден и необходимы более сложные методы обра- 
ботки сигнала на приеме. Тем не менее такой алгоритм может 
быть использован для получения начального приближения в раз- 
личных методах направленного ‘поиска оптимального решения. 


3.7. Предельная помехоустойчивость двоичной системы 
при когерентном приеме в целом 
< поэлементным принятием решения 


Субоптимальный алгоритм приема в целом с поэлементным 
принятием решения, в отличие от оптимального поэлементного 
нелинейного алгоритма (3.28), не только легче реализуется, но и 
позволяет получить простые аналитические выражения ‘для оцен- 
ки его помехоустойчивости. При этом оказывается (см. $ 3.8), что 
его помехоустойчивость близка к предельно достижимой в канале 
< межсимвольной интерференцией, а следовательно, практически 
не уступает помехоустойчивости оптимального приема. 

Будем предполагать, что «память» канала распространяется 
на @ посылок, а обратную связь по решению будем считать иде- 
‚альной, что справедливо на практике при малых вероятностях 
ошибки. Влияние неидеальности обратной связи по решению об- 
судим в $ 3.9. 

Реакцию и;(, г) считаем известной в месте приема, а анали- 
зируемое колебание 2(р, г) =и:(Ё г) -ёсл Бп — «очищенным» в 
области анализа Л==|0, Т„= (14 0}Т] ЖЕ от сигнала межсим- 
вольной интерференции &ост(Ь г), создаваемого посылками, по 
которым уже принято решение (за счет обратной связи по реше- 
нию). В этих условиях, когда согласно алгоритму приема окон- 
чательное решение выносится только о первом из 2+1 принимае- 
мых «в целом» символов, ошибка при ‘передаче комбинации {1, 
Ф1,...,Ёо} происходит каждый раз, когда на выходе приемника 
регистрируется любая из последовательностей вида {0, б1,...,бь}. 
Здесь фие {0, 1}; бие= {0, 1}; т=1, 2,..., Р. 

Для искомой вероятности ошибки в качестве нижней границы, 
которая получается при условии пренебрежения межсимвольной 
(но не внутрисимвольной) интерференцией в канале, в случае га- 
уссовского шума можно принять выражение (2.38) при &=е, в 
котором интегрирование выполняется по области анализа А, а 
разностный сигнал следует определить как 
ир(Ь т) = г) № (Ь г). (3.58) 

Действительно, вероятность ошибки в условиях межсимволь- 
ной интерференции не меньше вероятности любого ошибочного 
перехода, в том числе и перехода {1, 6,..., 65} в {0, В,..., 
....85}, Когда все символы цепочки, кроме анализируемого, при- 
няты правильно. Вероятность такого перехода можно определить 
как вероятность ошибки в эквивалентном однолучевом канале с 
ожидаемым сигналом и’. (Ь г) =и:(Ь г) + вел (Ё т), для которого 
разностный сигнал и’. (Ь г) —мо(Ё г) определяется выражением 
(3.58) и не зависит от сигнала межсимвольной интерференции. 
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Такая нижняя граница 


р |1 Ф(- У Пе, поь па (3.59) 


как показывают результаты цифрового моделирования [43], в об- 
ласти больших отношений сигнал/шум практически не отличается 
от значения вероятности ошибки, соответствующего потенциальной 
(предельно возможной) помехоустойчивости двоичной системы в 
жанале с межсимвольной интерференцией. 

При белом шуме в канале (3.59) принимает вид 


езу 2%) 
где Ец == [[ и?р(і, г) аг. 


Для многолучевой модели (1.18) выражение (3.59) приобрета- 
ет вид 


р= з} (у Г (анк г)соѕ фь + рок (Ё, г) ѕіп фк) ] х 


9 
ХЕ т (попаоь (2, г) соѕ фһ|-Йопрок (Ё, г) 1 фһ) 1 г )] 


Для дальнейшего исследования представим последнюю формулу в 
виде 


р= | —®> Ў Ў к [8з @о5 (ФФ) еріп (Ф, — Фһ)] |. 


1 г=1 
(3.60) 
ГДЕ ЕрогА = 8ров» = {ўа (2, г) Моп.роь (Ё, г) Фаг; \ 
— врун == ёрон 71 Ирон (Ё, Г) Йоп.рок(Ё г) Фат; (3.61) 


Попрон (А, г) = (6 Е, г, г) ро (Ё, аан 


Йрог (Ё, г) = йот (Ь Г) — йог (1, Г). 


В случае двухлучевого канала (М№=2), полагая 11 =0 и т=т 
из (3.60), имеем! 


1 Ар > А 
р = 5 | —Ф(у 9" [у + 82 2ульА из соз (0—4) ] )] ? 


Ө= фф; ф=агсір-2008,, {3.62} 
Єрота 
где Д; Иа ЧА2 А 2роі2 8р 012 . 
ри2 аЛа А 
р 011 $Р022 
д _— @риз _. 2 2р 0ћЕ _ 
ва ор И? о н, Е =1, 2. 


* Подчеркнем, что в рассматриваемом канале система с противоположны- 
ми сигналами является оптимальной (обеспечивает минимальную вероятность 
ошибки), так как она максимизирует А?ро. 
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Если лучи не перекрываются (т22 7), то ёро Ара == 0. При 
шюлном перекрытии лучей (=0) имеем вроз =, Арз=1, 


Лр12=0. Случай полного перекрытия лучей характерен для парал- 
„лельных систем передачи, в то время как для последовательных 
скоростных систем характерна ситуация, когда этим перекрытием 
„можно пренебречь. 

Воспользовавшись интегральным представлением функции 
Крампа, запишем 


1% а 14 2) А2, = 

р =) 127 ехр | ‹ ти ое [уа ро 2а ыо соз (0—4) 1. 
(3.63) 
Найдем среднюю вероятность ошибки при независимых замира- 
ниях лучей. В случае симметрии лучей по ортогональным компо- 
нентам (В2==02,1/021== 1; В22==02,2/02у=1) разность фаз Ө=Ф1— 
— $2 на интервале периодичности распределена равномерно. Учиты- 

вая это и усредняя (3.63) по Ө, получаем 


= 1 а [ ъд г. у2 2 1 
Ф піти | 2 (тан) бра) 1х 
2 —_ 
жи | Ат |. (3.64) 


Теперь выполним усреднение по т, үг исходя из совместной плот- 
ности 


ү, тё, 
\ (т, т) 8 р | я р 


Уат ) (ув ү ) 
Ф, 4 ( 2-4 г, с =}, 


где 20? — среднеквадратическое значение коэффициента передачи 


для флуктуирующей части луча (любого); фа 586 (6== 1,2) — 
С" 


отношение средних мощностей регулярной и флуктуирующей час- 
тей А-го луча. 
Используя соотношение [29] 


ав 
90 рада П 7 ах е 4 1 ов 
{е хо (ах) (Вх) ах= а (= ‚ 


© 
получаем после усреднения (3.64) по т, үх 


п, а ач Е | К (+29 а 2 | = 


= 
р [ ехр 
0 


л 


кр 
Іа) 
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д2, 1? р 
аа" Рава мы] 
-{ х 


дА, 24 
те НОР Аа) 


= № 
а. 9 Арла 7Р0 08) 


1 


в гт и 
1+ 5201 Рё) те +)? (1 — АЗ) 
х г. я – 4, (3.65) 
паноа 


где 12, ==20? 1? — усреднениое отношение снгнал/шум флуктуирую- 
щей части разностного сигнала в любом из лучей. 

Для системы противоположных сигналов Й2ро = 4120 и 12, =44?= 
=80?й%. Из (3.65) как частный случай получаем (3.64), если по- 
ложить Н=0, ү=үр, 72==ур, и учесть, что 9? = 2 Ио; 
Чо? р — ү?рәН?ро. С учетом обозначений, введенных в гл. 2, запишем 
И?р=2А1?, где А? — отношение сигнал/шум флуктунрующей части 
первой позиции сигнала, Е: 

Введем обозначения #2, =12 (1-42); #2 =1? (1-9?) для сред- 
них отношений суммарный сигнал/шум по каждому из лучей и б?== 
== 2,21 для отношения средних мощностей сигнала в лучах! В 
случае рэлеевских замираний (92,==921=0) из (3.65) при 62=1 
имеем 


5 ___ - (3.66) 
Е А, \ в | 
а+2) [ +В, аа (5 ) а ева | 


При отсутствии лолного перекрытия лучей в условиях надежной 
связи 


И Аз (3.67) 
и из (3.66) следует результат 


З 
а. 3.68 
РА ава 5) о 
Перекрытие лучей (Льғ2>0) приводит к энергетическому проигры- 
шу (по сравнению со случаем отсутствия перекрытия, Ар!2=0) "= 
== ИТА. При Ар2< 0,86 этот проигрыш не превышает = 

==2 (3 дБ). ‚ 

В случае полного перекрытия лучей (Ар!2=1) в условиях на- 

дежной связи 


1, (3.69) 


р= 


=—8 


1 
л 


! Всегда можно принять 0<;$ё2<< 1, присванвая мепсе мощному лучу ин- 
деке 2. 
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и из (3.66) следует результат 
1 7 и 1 
Ал ә ПО 4А, 


рғ: (3.70) 
Сравнивая (3.68) и (3.70), можно видеть, что возможный энер- 
гетический выигрыш, обусловленный отклонением от полного пере- 


крытия лучей (Арё=1), в рэлеевском канале (421==22=0, 52=1) 


= ИА Зр. (3.71) 


Зависимость (р), определяемая (3.71) при Арь=0, приведена 
на рис. 3.6, кривая /. Выигрыш возрастает по мере роста требуе- 
мого качества связи. 

Если флуктуации сигналов лучей выражены очень слабо (4? > 
№1, 4251), то приближенное интегрирование (3.65) согласно 
(2.81) при Аре==0, #2 #2. »1 дает результат 


22971 +8]. (3.72) 


рғ: ВЕНЕ НЕБЕ ехр [ 
Уля, (1 + 52) 
В оговоренных условиях при А1 и равной интенсивности 
лучей (2—1) вероятность ошибки 


ре И тда). (3.73) 


В рассматриваемом случае почти идеального канала (42:21, 
922>1, 62==1) энергетический выигрыш т систем передачи, в кото- 
рых обеспечено Лрг==0, по сравнению с системами, где Ар12==1 
связан с допустимой вероятностью ошибки р соотношением 


3 2 
р=1 [ти л). (3.74) 
Зависимость (р), определяемая (3.74), также приведена на 
рис. 3.6, кривая 3. 
Рассмотрим теперь случай, когда 42,520, 42.520, а флуктуация- 
ми амплитуд пренебречь нельзя. При выполнении условия (3.67) 
и Лығ==0 из (3.65) следует соотношение 


301+ 9) 


РА ое ЕО {3.75) 
При Лыз=1 и выполнении условия (3.69) из (3.65) 

1, 1 2, Г 12, 2 
рғ аас + 4) хр | а (3.76) 


В анализируемой ситуации энергетический выигрыш одних сис- 
тем (Ам2==0) над другими (Арә=1) 


п=/о (9193) 2У 3р. (3.77) 
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Сравнивая (3.77) и (3.71) при Ар12=90, видим, что наличие ре- 
тулярных компонент приводит к росту энергетического выигрыша, 
выраженному в децибелах, по сравнению «0 случаем чисто рэлеев- 
ских замираний на п= 1016 1 (4142). 


$ А 2 Ё 


0 


ЕЕЕ а 
ГИГИЕ 
Рис. 3.6 Рис. 3.7 


зр 


Теперь проанализируем в рамках общей гауссовской модели 
случай наиболее глубоких замираний лучей (односторонне-нор- 
мальное распределение амплитуд), когда коэффициенты асиммет- 
рии В2,=В2,=0. Поскольку лишь одна ортогональная компонента 
у не равна нулю, то из (3.62) при фиксированных параметрах ка- 
гала следует 


1 12 т 

р= 3.) о( У 9. [02 +0223 2010г) )| . (3.78) 
Воспользовавшись интегральным представлением функции 

Крампа, усредним (3.78) по ут, у», полагая их независимыми нор- 
мально распределенными случайными величинами с нулевыми 
средними значениями и одинаковой дисперсией: 

1 т 4 

по омут рама нана РО №) 


При отсутствии ‘полного перекрытия лучей и выполнении усло- 
вия (3.67) 


реА И 1А. (3.79) 
В случае полного перекрытия лучей и выполнения условия (3.69) 
ре 2м. (3.80) 
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Таким образом, при односторонне-нормальных замираниях лу- 
чей (9?1=9==0, В21= В22==0) энергетический выигрыш системы, 
обусловленный неполным перекрытием лучей, 


п=2И Анил. (3.81) 


Соответствующий график при Ар»==0 также показан на рис. 
3.6, кривая 2. 


3.8. Оценка вероятности ошибки двоичной системы 
при когерентном приеме в целом 
є поэлементным принятием решения 


Оценим сверху вероятность ошибки для двоичной системы про- 
тивоположных сигналов при приеме в целом с позлементиым при- 
нятием решения в условиях межсимвольной интерференции в ка- 
нале и идеальной обратной связи по решению. 

Обозначим через А» событие, заключающееся в появлении на 
выходе ‘приемника #-й последовательности символов {1, бы,..., 
...,бвр} при фиксированном наборе символов на передаче {0, В, 
..., Въ). Общее число таких событий М=2Р. Вероятность указан- 
ного события р(Аһ) может быть получена из рассмотрения двоич- 
ной задачи: А» — событие, соответствующее регистрации выходной 
последовательности {1, бьы,..., Вар} при альтернативе {0, В.,..., 
...,6,}. При приеме по алгоритму максимального правдоподобия 
на фоне гауссовского шума 


П 1 р А 
р(А)= 4 Ё (5 2и + Я (выд шт, т) х 


р 1 
хурд, Г, г, г) 12400, г) + (6 бы) и (2 т) авага), 


(3.82) 
где и(#, г) — поле сигнала, соответствующее переданному символу 
первой позиции. 

Для анализа удобно ввести следующие параметры; 


т. п. у 1 

Аһ Уги пя м 200 ' и 2 боо» (3.83) 
Где вт = ИИ (ЕТ, ГВ Г г, ги (пт, г’) атабас: 1, п= 
=0, 1,2,...,0 

Параметры Ли и оџ характеризуют перекрытие посылок на при- 
еме, зависящее от свойств канала и сигналов. Очевидно, | Л. |< 1 
и О< оі. С учетом введенных обозначений выражение (3.89) 
можно записать в виде 


РОА) = ФУ 2 1), (3.84) 


Д5] 


Ме 


р — 
где Рь- У (бы) Аи И м 1 х, (в бм) (6,— бы») х 


ХА. Уч». (3.85) 
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Вероятность ошибки при приеме в целом с поэлементным при- 
нятием решения может быть эффективно оценена сверху с по- 
мощью неравенства Буля 


РФ) = (0, А) < (А, (3.86) 


которое переходит в равенство, если события Аһ несовместны. 


Верхняя граница вероятности ошибки при фиксированном набо- 
ре символов Ё; определится из (3.86) с учетом (3.84) как! 


ла] у ни В 
Рае ( {64} ) = Хэ И—Ф(У2—Р)}|. (3.88) 


Усредняя (3.88) по {5}, получаем выражение для верхней гра- 
ницы вероятности ошибки рассматриваемого алгоритма (при усло- 
вии, что канал симметричен по вероятности ошибки) 


Рверк= Еу {верх ({61} )}, 
где Ё ыу — символ усреднения по {5}. 


В таком виде рьерх можно определить практически для любых 
чисел Р и $. Однако при большом числе взаимно перекрывающих- 
ся посылок расчеты целесообразно проводить с использованием 
ЭВМ. 

Определим рверх для О = 0 ==1, считая символы 0 и 1 равнове- 
роятными на передаче, Получаем 

1 = —————_——— 
Рнерх (61) =1—-- ФИ 2 [1—08 = 0) — 

Ес вЫ . 

Е ФОУ [Е (В = 0) р), 


где согласно (3.85) 
Р(въ = 1) = (61—10) Ло У 91—1-061—10)%: 


Р(Ва= 1) = (+ Ая Ум. 76 


Отметим, что аналитические выражения для верх, полученные по нера- 
венству Буля при использованни аппроксимации 


1 1 А 
ИФ, в **!?, хо, (3.87) 


совпадают с приближенным значением для вероятности ошибки, получаемой при 
использовании границ Чернова [19, 43] на основе разложения в ряд Эджворта 
функции плотности вероятности отношения травдоподобня. 

2 Стрего говоря, выражение рьерх дает условную верхнюю границу веро- 
ятности ошибки, так как оно получено в предположении ндеальной обрат- 
ной связи по решению. 


6—46 181 


Усреднение по б; дает 

1 — 1 — 
ры 1—0 2) — Ф(И2еИ+2л Иша) )— 
(Узел Ума). (3.89) 


В случае, когда перекрытие посылок отсутствует, Л =0, 01=1 и 
Рверх==1 5 Ф(У 282) 2 Ф (0 412), что для реально достижимых 


значений #? соответствует помехоустойчивости, практически сов- 
падающей с предельной, определяемой (3.59). 

Кривые рьерх (12), построенные по (3.89) для некоторых значе- 
ний Лот и од, приведены на рис. 3.7. Эти кривые показывают, что в 
широком днапазоне изменения значений Лог и ол помехоустойчи- 
вость рассматриваемого алгоритма при Р==@==1 незначительно 
отличается от предельно достижимой помехоустойчивости приема 
в канале с памятью (см. рис. 3.7, пунктир), причем энергетический 
проигрыш на уровне рверх== 10-* составляет доли децибела. 

Для Р-=0=3 рассмотрим случай канала связи с двумя раз- 
деляющимися лучами (рис. 3.8). В этом случае введенные пара- 
метры имеют значения: 


Ло =0; а = а= аз= 0; Ло = 0; Луо = Аз Ліз 0; Аз=Л 0; 
шъ) 


(у 27 гах 


Рис. 3.8 


функция Ё, определяется равенством 


Рь= (бк бы) АУ а (бу бы) (0а биз)? (в4— вы), 


а точное выражение для верхней границы вероятности ошибки 
приобретает вид 


Рыа = 4—5. Ф (у) Ф (р 5))——- Ф (И а) — 
—1Ф(ИУзви—2лУа-3а)) – о (И о (—2^Уа+2а) 
—+ Ф(И 2 (12А Уа+а) ЕЕ (Ит 2А У а+За)) — 


—1Ф(Узнй +2^Уа+2а)|--- Ф(У2®(1+2АУ?+0)). 


162 


Это выражение с достаточной для практических расчетов точ- 
ностью можно заменить приближенной формулой 


Рак 5. — = Ф(У 20) —-Ф(У 2—2 У аа). = (390) 


Кривые верхней границы вероятности ошибки в данном случае 
совпадают с кривыми рис. 3.7 для Л=Ли, а=, т. е. для рас- 
сматриваемого алгоритма при разделяющихся лучах увеличение 
Р” практически не влечет за собой ухудшения помехоустойчивости. 

Параметры Акл, ав, #?, используемые в данном рассмотрении, 
легко могут быть выражены через параметры модели канала свя- 
зи в каждом конкретном случае. Если двухлучевая модель кана- 
ла, изображенная на рис. 3.8, описывается соотношением (1.18), 
то введенные выше параметры для ё-коррелированного по про- 
странству шума определяются выражениями: 


Ұз С05 [ — 91 +27. цаа то (05) — го во] 
Ея + 


ү; А . 
а=, п (2,423); 
тл + 7 э 


№ =, (Рае. 
0 


А 


Выражение для верхней границы вероятности ошибки (3.90) 
записывается в виде 


З 


Рверх == Р Еа Ф (И 220 (+ 9) — 


— Ф ( Узи. тъ соз |в += (г, го (0) — го 0] 


Используя интегральное представление функции Крампа‘и 
считая ф==Фф:—фз равномерно распределенной на интервале 
|—л, л], определяем среднюю вероятность ошибки 


Рверх = = Ф У (ү? + үа) + 


1 ® 
ех 125 (1-2) (22, +7?) То] [212 1+й) ]. 
+) тв РГ Яо (1+) (272; +92) 1] [2152 (1+2) ] 

В области больших отношений сигнал/шум, используя аппрок- 
симации (2.108), (3.87) и интегрируя с учетом теоремы о среднем 
(2.81), получаем 

1 е: 
0х, (1 у) "вл У 912) 
где у2=725/үг: — отношение квадратов амплитуд лучей. 

Первое слагаемое в (3.91) определяет предельную помехоус- 
тойчивость приема в рассматриваемом канале [см. (3.64) при 
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вв (а-уа—25) 


, (3.91) 


Рверх == 


Ар12=0]. Наличие второго слагаемого приводит к энергетическо- 
му проигрышу относительно этого предельного случая, несущест- 
венному при любых значениях у. 

Усредняя выражение для вероятности ошибки, полученное для 
многолучевой модели, не только ‘по фазам лучей, но и по их амп- 
литудам, можно убедиться в том, что при всевозможных вариа- 
циях параметров модели верхняя граница вероятности ошибки 
незначительно отличается от предельной помехоустойчивости. 

Таким образом, можно сделать вывод, что при приеме в це- 
лом с поэлементным принятием решения в канале с произвольны- 
ми четырехпараметрическими замираниями вероятность ошибки и 
полученные для нее верхняя и нижняя границы в области боль- 
ших отношений сигнал/шум незначительно отличаются друг от 
друга. 


3.9. О влиянии реальной обратной связи 
по решению на помехоустойчивость последовательной системы 
с приемом в целом и поэлементным принятием решения 


Влияние неидеальной обратной связи по решению на помехо- 
устойчивость последовательного модема при некоторых ограниче- 
ниях исследовалось в [12, 44], однако полученные там результаты 
не позволяют дать количественную оценку вероятности ошибки 
для конкретно используемого алгоритма приема при заданной 
величине памяти канала О. Для скоростных последовательных 
систем передачи, в которых память канала, приводящая к меж- 
символьной интерференции, может характеризоваться довольно 
большими значениями @ (до 10 и более), особенно важным ста- 
новится вопрос о влиянии обратной связи по решению на процесс 
труппирования и размножения ошибок на выходе приемного уст- 
ройства. Поэтому наряду с безусловной вероятностью ошибки, т. е. 
средней вероятностью ошибки, в расчете на один символ сообще- 
ния следует считать целесообразным вычисление условных веро- 
ятностей ошибки, характеризующих появление на выходе приемни- 
ка цепочек ошибочных решений определенной длины и конфигу- 
рации. 

Оценим условные вероятности ошибки последовательной сис- 
темы < противоположными сигналами и реальной обратной связью 
по решению, работающей в канале с аддитивным гауссовским шу- 
мом и(?, г), по алгоритму приема в целом с поэлементным приня- 
тием решения (3.45). Анализируемое в месте приема колебание 
представим в виде 


р 9 
2(Ь г) =п(Ь г) + вом (Е, г) + дири ІТ, г) + 2 аи ътт, г), 


А=[0, Т. = (1+р)Т]хА, (3.92) 
где при передаче символа «0» Б,—=—1, при передаче символа «1» 
бо==1, а последнее слагаемое в выражении (3.92) характеризует 
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сигнал межсимвольной интерференции от всех © символов, пред- 
шествующих анализируемому. Коэффициенты о» учитывают дей- 
ствие обратной связи на входной сигнал при правильных и оши- 
бочных решениях приемника по предыдущим символам и прини- 
мают следующие значения: 
Әт==0 при правильном решении на т-м шаге; аљ==2, если вместо 
І регистрировался 0 на т-м шаге; 

От== —2, если вместо 0 регистрировалась 1 на т-м шаге. 

Ошибка при приеме в целом очередных 0+1 символов, соот- 
ветствующих передаваемой комбинации {1, 61, Ёә,..., бр}, при вы- 
несении решения только о первом символе происходит всякий раз, 
когда на выходе демодулятора регистрируется решение вида {0, 
бы, бьо,..., бао). Из-за наличия у канала памяти вероятность та- 
кого ошибочного решения при фиксированном наборе символов 
5={6, 1==1, Р} на передаче следует считать условной вероят- 
ностью ошибки, где в качестве условия выступают @ предыдущих 
решений, вынесенных на интервале времени [— ФТ, 0]. Согласно 
неравенству Буля для этой условной вероятности справедливы 
оценки 


Ртаж (АИ, Б, БА, {ат} ) = тахр(Ак/1, Б, Ви, {0т} ) < 


= р(ош/, Ь, Би, {а„}) < ‚Ур(Аьл, Ь, Би, {а)), #=1, 2, ... М, (3.93) 


где под событиями Аһ а регистрация &-го решения 
{0, бм, бь»...,бир} (6=1, 2,..., М=22). 

Для ошибочного перехода {0—1}, очевидно, справедлива ана- 
логичңая система неравенств, однако значения условных вероят- 
ностей переходов вследствие несимметрии последовательной сис- 
темы по вероятности ошибки в канале с памятью будут иными. 

В соответствии с вышеизложенным выражение для р(Аһ/1, Ъ, 


{аһ)) при ошибочном переходе {1->0} можно записать в виде 
р(1-+0%, Б, {ат} ) = Р (50< — Хо/Ъ, Б, {ат} ), 
где = ИИ? г (Е, г, г) [о (2, г) но (2, г’) ага аг"; 
(3.94) 
1 


Х = т #0 + Во; (3.95) 


вз (Ьп) оо (Ь гы Е, г, ге) а (2, г) — 
—и0(/, г”) „]аагаѓаг"; 
Ву= а (мо Е, гг) х 


х 0 Ў ие ТТ, г’) ] ага! аг’; 


по (Ё, а= и (Ё, т | 5 бе 17, г); 
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р 
ш(Ь г) =и(Ь г) + риа, г). 


Согласно '(3.94} & является нормальной случайной величиной с 
условными нулевым средним значением и дисперсией г». Влия- 
ние решений, вынесенных о лосылках, предшествующих анализи- 
руемой, можно учесть с помощью случайных, совместно нормаль- 
ных величин 

И+РУТ а+р-в Т 
ГГ | рот етт) ан г) а Рух 

0 А в 

хаатаѓаг, 6=1, 2, ..., ©, 


принимающих определенные значения относительно порогов 
—Х,, ..,—Ха, определяемых аналогично (3.95), ть, /.=0,1; А, 1=1, 
..., ©. Поэтому для вероятности р(&<— Хо =-—Х,,..., Во = 
= Хе, 5) можно записать выражение 
Ро ХХ, .. Бо —Хо, Б) = 


И! риб ъс ааыа 


те , (3.96) 
№ Б, 5... Ю)аЫаН..-9 5 

5, ‘м | 

где М (Ёо, &,..., Ёо) —(9--1)-мерная нормальная плотность веро- 


ятности коррелированных случайных величин, а интегрирование 

осуществляется по областям, определяемым видом неравенства в 

левой части выражения (3.96). Коэффициенты корреляции слу- 

чайных величин Е» и & определяются как 

(0-10 т (ртр) т 
| шла, офи, ТРО, Р, г, г) ар, (6 г)— 
т в —тг 8 


ри: == 
= —тш (г, гарагаг ас 


"Ут ен 


Усредняя верхнюю и нижнюю границы условной вероятности 
ошибки (3.93) по Ъ, получаем оценку 


А . м . 
Еу {ртах (Ак/1, Ъ, В.) } = р(ошЛ, в) = Б {р(Аһ/1, Ъ, В») }: 


#=1,2,..., М. 

Изложенный метод позволяет определить верхнюю и нижнюю 
границы вероятности появления ошибочной последовательности 
символов любой конфигурации и любой длины при фиксирован- 
ном значении памяти канала @ с учетом действия обратной свя- 
зи по решению. Так, например, увеличивая число случайных ве- 
личин & в выражении (3.96), можно определить вероятностные 
характеристики последовательностей, длины которых больше 0. 
Изменяя вид неравенства в условии левой части выражения 
(3.96) совместно с изменением значений коэффициентов бһ, мож- 
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но изменять конфигурацию ошибочной ‘последовательности. И, на- 
конец, специфику различных систем обратной связи можно учесть 
за счет выбора коэффициентов аъ. 

Анализ, проведенный в [43] для частных моделей каналов < 
памятью с использованием изложенной методики, показал, что 
при приеме в целом с поэлементным принятием решения реаль- 
ная обратная связь по решению практически не приводит к раз- 
множению ошибок на выходе приемного устройства и лишь не- 
значительно ухудшает характеристики помехоустойчивости демо- 
дулятора. Это подтверждают и экспериментальные исследования 
системы СИИП. 

Вместе с тем алгоритмы, предусматривающие решение по од- 
ному отсчету, характеризуются в каналах с межсимвольной ин- 
терференцией заметным размножением ошибок [12]. 


3.10. Вероятность ошибки в двоичной системе 

при когерентном поэлементном приеме на интервале 7Та.=Т 

{простейший вариант СИИП с обратной связью по решению) 
Вероятность ошибки рассматриваемого приемника определя- 


ется (3.60), если в (3.61) интегрирование во времени выполнено 
на интервале [0, 7]. 


Для двухлучевого канала при т =0, т2=т вероятность 
ошибки 


р==- | = о(у®в Гу УЕ? ЗурЕА зз соз (8—4)] У. (3.97) 
где айон 


Усредняя (3.97) в предположении независимых райсовских за- 
мираний лучей, получаем 


1° 2 
ее Х 
? Я г 


91498 ры Ри в) 
1, 


+ О а пава Бы) 


Е аката рд 


1? 2 225 
ФО) р +52 а ъа ва е) + 


ҳехр Т 
дача +- 


3. 3 р 
ао“ 


(3.98) 
—+ т ‘атас — ры) 
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Для рэлеевского канала 
> й 
р= — 4 


(5. а +аз ва |. 
(3.99) 


При отсутствни перекрытия лучей {Аа 2= 0) и выполне- 
нии условия (3.69) из (3.99) следует результат для оптимального 
приема в однолучевом канале (2.80) при 42==0: р=1/2^№,. При 
полном перекрытии лучей (= А?ріә== 1) из (3.99) в области ма- 
лых ошибок рғ 4А}. Если же лучи частично перекрываются и 
выполняется условие 


АЕ 1—2» 1, (3.100) 


то средняя вероятность ошибки 
р ЗІ[А (и) (1—2) ]. .. Е (3.101) 

Сравнивая (3.68) и (3.101), видим, что энергетический проиг- 
рыш рассматриваемого варианта СИИП по сравнению с предель- 
но помехоустойчивой последовательной системой при выполнении 
условий (3.100) 
тр 1/8. (3.102) 
При Е=0,75; 0,5; 0,25 получаем соответственно т==1,25; 3,01; 
6,02 дБ. 

Нетрудно лонять, что при реализации простейшего варианта 
СИИП качество связи определяется задержкой между лучами т. 
С одной стороны, при т=5=0; т-5 Т имеет место эффект повышения 
качества за счет разнесенного по лучам приема. С другой сторо- 
ны, с ростом т(0<т< Г) уменьшается доля энергии второго луча, 
участвующая в обработке. Оптимальное значение т, минимизи- 
рующее вероятность ошибки, в общем случае определить трудно. 

В случае рэлеевского канала при выполнении условий (3.100), 
использовании на передаче в качестве ‘переносчика прямоугольно- 
го радиоимпульса и наличии в канале белого гауссовского шума 
имеем Е? (1—Л?2р12) = (1-—</Т) (Т/т) и вероятность ощибки (1.101) 
принимает минимальное значение при т=Т/2. Это означает, что 
для простейшего варианта системы СИМП при заданном т су- 
ществует оптимальное значение скорости передачи = 1/Т = 1/27, 
минимизирующее вероятность ошибки. 

Так, при т==0,1; 0,2; 1; 2,5 мс оптимальное значение скорости 
передачи соответственно равно 5000; 2500; 500; 200 бит/с. 

Если флуктуации лучей выражены очень слабо (42121, 42» 
№1), то интегрирование (3.98) с учетом асимптотики (2.108) и 
теоремы о среднем (2.81) дает для анализируемого приемника 
при выполнении условия АЙ? 1ЕЛу12 №1 (в области малых ошибок) 


ехр{ — АЯ, (1 + @ — 2 Ала} А (3.103) 
Аля, У 2ЕА ра (1 -- 22 — Ара) : б 


1+) К: 
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Следует подчеркнуть, что (3.103) не справедлива при Е==Ар2=1 
{1-Е 2ЕЛ2=0). В этом случае (полное перекрытие лучей) 
справедлив результат (3.73). 

'Можно показать, что в области рабочих значений параметров 
2, Льо вероятность ошибки (3.103) не меньше, чем вероятность 
ошибки, определяемая согласно (3.72) при 62=1 (обработка с 
учетом всей энергии сигнала). При этом в каналах < незначитель- 
ными флуктуациями амплитуд лучей энергетический пронгрыш, 
связанный с неполным использованием энергии лучей, может 
быть весьма существенным. Тем не менее и в этих условиях при 
равной интенсивности лучей (52=1) анализируемый вариант 
СИИП обеспечивает значительный энергетический выигрыш по 
сравнению с системой, работающей в условиях полного перекры- 
тия лучей (Льг==1). 

Этот выигрыш можно рассчитать, сопоставляя (3.73) и (3.103). 
После несложных выкладок получаем трансцендентное уравнение, 
связывающее искомый выигрыш ў с допустимой вероятностью 
ошибки р: 


тл? 


ИЕН .ОРНИЕЗНЕШЕЖЕРӘ С. е5). 
И16-2 Ара (1-81 2А) Р трёп? 


При &=Ль2=0,5 и р=6:10-3 п=345 (25,4 дБ). 

Для ситуации, когда 47,520; 42,520, пренебречь флуктуациями 
амплитуд нельзя и справедливо условие (3.100), а также соот- 
ношение 412. (1— А?) 5>4(1--92,) 919, из (3.98) следует расчет- 
ная формула 

д, 3(1+ 91)? 
РА тарар) ехр{— Ф, —43). Е 

Сопоставление ее єс (3.75) позволяет утверждать, что в рас- 
сматриваемом канале энергетический проигрыш простейшего ва- 
рианта приемника СИИП по сравнению с последовательной <ис- 
темой, имеющей предельную помехоустойчивость, определяется 
формулой ТАЛИ 125. При 220,5; Луг==0,95 этот проиг- 
рыш равен 1,46 (16 дБ). 

При односторонне-нормальном распределении амплитуд лучей 
с одинаковой дисперсией средняя вероятность ошибки 

1 у 24 
за (14-9) ПУРА 1а) (1 4 ола ва —А8, 1) 
При выполнении условия (3.100) 


р=1АМ И ПА. (8.104) 


Сопоставляя (3.104) с (3.79), можно видеть, что потеря части 
энергии второго луча обусловливает энергетический проигрыш, 
выражаемый формулой (3.102). 
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В $ 3.3 было отмечено, что простейший вариант приемника 
СИИП может быть улучшен за счет автовыбора наиболее благо- 
приятного интервала анализа сигнала. Оценим помехоустойчи- 
вость такого приемного устройства при медленных рэлеевских и 
односторонне-нормальных замираниях в предположении отсутст- 
вия перекрытия лучей. (Как было показано, наличие частичного 
перекрытия обусловливает высокую помехоустойчивость анализи- 
руемого приемника и без схемы автовыбора.) 

Поскольку при отсутствии перекрытия лучей и наличии иде- 
альной обратной связи по решению приемник работает в однолу- 
чевом режиме, средняя вероятность ошибки 


р р Т: < У кре въ) она, (3.105) 


где то — коэффициент передачи ло рабочему лучу. Будем считать, 
что в схеме автовыбора он выбирается как максимальный по 
мощности из двух возможных с плотностью вероятности [128]: 


ЗР (по) =20 (Уна 


Если \' (ү) — распределение Рэлея, то 


о-в) 


если же и — односторонне-нормальное распределение, то 


2 
А ее =ех — № \Ф (> ); 
(то) ур Р\ то с 
зы (3.105) по % с использованием интегрального 
представления функции Крампа, получаем следующие результа- 
ТЫ: 
при рэлеевских замираниях 
2“ а 


И анаја 


мо 
при односторонне - нормальных замираниях 
Загс [1 4 А А5, (1 + 13] 
Е а. 


Н 


& я? д аа и А, а 8) 
В области малых ошибок (АА2,51): 
при рэлеевских замираниях 
р= 112 (АЁ?,)*; (3.106) 
при односторонне-нормальных замираниях 
ре ШМ). (3.107) 


170 


Сравнивая (3.106) и (3.68) при Лыг=0, (3.107) и (3.79) при 
Лр2=0, видим, что в рассматриваемом канале схема с автовы- 
бором наиболее сильного луча и анализом на временном интерва- 
ле Т.=Т имеет по сравнению со схемой, осуществляющей опти- 
мальную обработку на интервале (0+1) Т, удвоенную вероят- 
ность ошибки или энергетический проигрыш 1= И? (1,5 дБ) в 
рэлеевском канале и п=? (3 дБ) в односторонне-нормальном. 
Другими словами, СИИП с автовыбором обеспечивает при оди- 
ночном приеме и отсутствии регулярной компоненты сигнала по- 
мехоустойчивость, близкую к предельно возможной. 

По мере возрастания интенсивности регулярных компонент 
лучей эффективность автовыбора (разнесенного приема по лучам) 
падает. Однако, в отличие от системы, работающей при полном 
перекрытии лучей (параллельной системы), помехоустойчивость 
последовательной системы с автовыбором при 471, 9?->оо такая 
же, как в однолучевом канале без замираний. 


3-11. Помехоустойчивость двоичной системы 
в двухлучевом канале при неоптимальном когерентном приеме 
на интервале ТГ. =Т 


Проанализируем помехоустойчивость двоичной системы в двух- 
лучевом канале при когерентном приеме, полагая, что опорный 
сигнал в месте приема формируется по сигналу лишь одного лу- 
ча (как в однолучевом канале) на основе анализа принимаемого 
колебания в определенном временнбм интервале, предшествую- 
щем анализируемой посылке, а в приемном устройстве отсутству- 
ет обратная связь по решению, т. е. анализируемое колебание 
имеет вид 


2(Ь т) =и(Ь г) + вост (Ь г) +1 (В г). 
Алгоритм принятия решения в пользу і-го символа при анали- 
зе сигнала на временном интервале Га=Т можно записать так: 


ТТТ ОЧ Е, т) р ло (Е, г) шо (2, т) 
+ о (И, г’) — (Ё, г’) Јраѓагаѓаг > (Ри?) (хо +”). 
19=1=0, 1, (3.108) 
где Хх, у, — ожидаемые значения ортогональных компонент 
комплексного коэффициента передачн канала по первому 
лучу, используемые при формировании опорных сигналов. 

Положим, что запаздывание между лучами т=Т, т. е. пере- 
крываются лишь соседние посылки, и параметры канала не меня- 
ются на интервале 27. Вероятность ошибки ри при передаче сиг- 
нала 5:(1=0,1) в предположении того, что ему предшествовал 
сигнал $1({=0,1), определяется вероятностью невыполнения нера- 
венства (3.108) при условии, что 
2(6 т) =п(ё, г) +хишо(ё, г) + ий (Ё, г) ошо (Тл, г) + 
Чо (ть) ] + уз [бо (Е + Т-т, г) 4 о (т, г)], 
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где хь Ик (Е=1,2) — действительные значения ортогональных 
компонент комплексного коэффициента передачи канала по двум 
лучам на интервале анализа. 

Значения хь(у/к) следует считать случайными относительно 
Хх, 91. Будем полагать, что жи, х^ (также и, у”) распределены 
нормально < одинаковыми параметрами. Тогда условную плот- 
ность ж, (1) при фиксированном значении х'1(0'1) можно записать 
так [78]: 


Гм та) — ба фт 
ТИ (х/х ехр! 1 , 
б) Утааг 6 202,4 (1 — В) | 
где Ю — коэффициент взаимной корреляции одноименных ортого- 
нальных компонент;  та==<х’ ==); о (хт) 2) 


=<(х—та1)2). 

Сигналы отдельных лучей считаем независимыми, поэтому 
распределение ом при фиксированном значении х" (/’!} 
(2 — таа)? | 


2 
20. 


У (х/х) = а ехр | 


2102. 
С учетом сказанного при фиксированных параметрах х”, у” 
вероятность ощибки ру: 


1 м 

рии, =. п-т | ; (8.109) 
М=[8х71+(1—8) та) [57 (28е) 0 18:0] + 18071 (1—А) ти] х 
Х [071 (2 ов) + хво] т [АА] + 
туз [хи У Ая] — (о?) (ху); 
а= (0210721) { Г иро(Ь, г) копро (Ё г) 47+ оо [Аа 
+024210 Аз иАая] + ох’ Аи Ану 
2 Айз] + о (1—8?) [721 (212 0— во)? УЕ 
— 2/1"! (212 0—в:о) еј) + 0? (1— К?) [072 (2820—в:ю)?-+ 
ео + 270 (212 0—е1л0) ёо]; 
Ад (1 [шо (Ь г) —изо (ё, г) Ч (7, Г, г, г’) [80 (ЕТ, г’) + 
Чо (Ё—т, г’) ] @агагаг’; 
Ал {мо (Ь г) —изо(Е, г) (В Е, г, г’) [дю (ЕТ, г) + 
а (т, г’) ) агага". 

Коэффициенты А;;, А:и определяются вкладом внутрисимволь- 
ной и межсимвольной интерференции, вызванной многолуче- 
востью канала. В рэлеевском канале (т,.һ= тһ =; «2, =0° у2= 


= 071; 02,2==02,2==0?.) для двоичной системы < активной паузой 
(3.109) приводится к виду 


РИ [1--Ф (р.а), 
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где 
КЗ, (1 — Ао) 


9 ; 
| — Аы + 97; #2. (1 — А3) [(1-— Аз)? + А) 1 о А202: 
Аел Ани 
уң 2 бай — &1; 
у= + у". 
После усреднения по у’! получаем 
р,:=0,5[1—У ао? / + ао?) ]. (3.110) 


Если межсимвольная и внутрисимвольная интерференции от- 
сутствуют (Ён==0), то последнее выражение определяет вероят- 
ность ошибки в рэлеевском однолучевом канале при неполной 
корреляции принимаемого и опорного сигналов. Если принимае- 
мый сигнал первого луча к тому же полностью коррелирован с 
опорным сигналом (2=1), то из (3.110) следует выражение для 
вероятности ошибки в однолучевом рэлеевском канале 


р=0,5[1— (А2 (2 РАН), А= 1— Ло. (3.111) 


Отличие |Ю| от единицы и #2; от нуля может существенно по- 
влиять на помехоустойчивость системы. Кроме того, в этом случае 
канал оказывается несимметричным. 

Как следует из (3.110), даже при #2. = (отсутствие помехи) 
существует предельное значение вероятности ошибки, зависящее 
от параметров канала и сигналов, 


Риред = 01 21е 1 раны = К Е 

пред = Р, і = , 
Вю 2 
| ү вътре, |р 


(1— До)? 
где е? = 02°, 120] (1—-Ло) 2; 02= 025/02, = 1. 
Для двоичной системы, ортогональной в усиленном смысле 
(Ла = Ао = 0), 


1 В| 
Раред =: Ві, 1= 7 [1 ле | 22 = 0262,20. 


Для двоичной системы с противоположными сигналами (Ло = 
=—1, Лә = 0) справедлива эта формула при 20,2552; йо, 

При заданном коэффициенте корреляции принимаемого и опор- 
ного сигналов (Е?) рост параметра =? ведет к увеличению пре- 
дельной вероятности ошибки. При 2==1 риред==0,5 [1— ГУ 1423. 
При А?=0 предельная. вероятность ошибки риред== 0,5. 

В однолучевом рэлеевском канале (г2=0} предельное значение 
вероятности ошибки для двоичной системы с активной паузой, 
ортогональной в усиленном смысле, . 


Риред=0,5[1—|К|]. (3.119) 
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3.12. Потенциальная помехоустойчивость двоичных систем 
при неопределенной фазе сигнала 


Будем считать, что используемые сигналы имеют тождествен- 
ные корреляционные функции, межсимвольной интерференцией 
можно пренебречь, а сигналы всех лучей сфазированы. Даже при 
таких ограничениях найти удобную формулу для вероятности 
ошибки при неопределенной фазе сигнала в многолучевом канале 
затруднительно. Положим поэтому, что дополнительно выполня- 


ется условие в; (т) =0 хотя бы при дискретных взаимных запаз- 
дываниях лучей т, которые встречаются в конкретных условиях. 

В соответствии с (3.53) вероятность ошибки определяется ве- 
роятностью выполнения неравенства Л = 0°; +02, —02;—02.<<0, где 


м 
в урут ОЧ, Е, г, го) 2 аон (ло, г’) 19а са гаг’ + 


мм 
+508 фо У У үһүгеххоһг; 
=! = 


т 


м 
9= бури ОЧ, Е, г, ги) [> уьйноь (2 —та, г’) ата аг ч 
Ке 
: мм 
+ фо рр» ткҮтЕ 0кг; 


м 
6 Га ОЧ 0 п г [$ ыы (ть, г) атага + 


М РЯ 


м М м 
+505 фо Х У үһүгёгјоһ" іп фо У) У үһүғё:јоһг; 
Ёз г=1 К: 1 


===] р. 


м 
Ө СТИ, ЧР Е, г, г) С айка (ть, г’) 19 6агаР аг’ + 


м м — м м 
+508 фо У У уно +511 фо У У тео; 
АЕ 7=1 а=) геі 


вой" = ею (Тк-Т»); ев ато (Так). 
При фиксированных значениях фо величина Л является квадра- 


тичной формой от нормально распределенных переменных с мат- 
рицей ковариации (2.117), в которой теперь 


м м м М 
а== У У тареном с УХ У раүгегјоһг; 
=] г-=1 В г=| 
мм Я 
а= У Ў трьүгезокг- 
к геі 
Матрица-столбец средних значений слагаемых 01: 
м м 
401) =соѕ фо У У рьр,еннаьг; 
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мм 
40:)=ѕіп Фо Ў Ў тһүғетокг; 
к 


м м А м М — 
49)= соѕ фо Ў Ў укуеом — МИ фо У У нуно 
А =] == 71 
мм - А мм 
«047=605 фо У У үһүгегјоһ" РЭШ фо У У; уитенон 
к (1 1 ы 


Для искомой вероятности ошибки можно получить формулу, ана- 
логичную (2.89): 


р=1-ғ( пъ), 1, 
ү 2-1 1-8) р ер( Б (2, 2: ); (3.113) 


1 мм 
#2, = > 2, 2 тнрено 


— 
Та 
М= 


р м м 2 Е) 
ГАА о) + (2 Ук т» 9) 
гі В==1 г= 
м М з 
(х я 9 


1 г=1 


Аналогично рассмотренному в $ 2.11 можно показать, что вероят- 
ность ошибки (3.113) минимальна при условии 


Ла 813оһг== валю (7А) == вара == 2410 (ть) =0, 152]; татат, (3.114) 
т. е. при условии ортогональности в усиленном смысле системы 


сигналов ию(Ь г) при любом т==ть,*). При этом вероятность 
ошибки 


М 


1 1 
= хр (- +) зе] 17 У Я! 


==1 г=1 


Если выполняется условие #1 (т) = 0 при т2>0, то из последне- 
го выражения получаем 


= че (-+ 5 Уу й (5 Ў т). 


Г = 

Следует подчеркнуть, что отклонение от условий (3.114) несу- 
щественно снижает помехоустойчивость системы (см. анализ в 
$ 2.13). Так, при Л.< 0,5 и р= 10-5 эквивалентный энергетический 


проигрыш меньше 3 дБ, при А-< 07 проигрыш все еще не превос- 
ходит 4,8 дБ. 


* Для конкретной ситуадии можно требовать выполнения ‚условий (3.114) 
лишь при дискретных значениях т. 
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Так как условия (3.114) не зависят от у», то они обеспечивают 
оптимальность системы сигналов при неопределенной фазе и про- 
извольном законе распределения амплитуд. 


3.13. Потенциальная помехоустойчивость многопозиционных систем 
в двухлучевом рэлеевском канале 


Будем считать, что межсимвольной интерференцией можно 
пренебречь и рассмотрим систему сигналов, в которой выполня- 
ются условия тождественности корреляционных функций и ортого- 
нальности в усиленном смысле при любом т. Как указывалось 
выше, последнее условие необходимо для получения оптимальной 
системы сигналов в многолучевом канале при неопределенной 
фазе сигнала. 

Вероятность правильного приема в рэлеевском канале опреде- 
ляется вероятностью выполнения системы неравенств, определяе- 
мой алгоритмом (3.57) при 


2(Ь г) =п(Ь г) Ехо (Ё, г) шо (Ё, г) +оо (т, г) + 
+ у2йю (т, Г). 
Слагаемые '6»:(9,;) в выражении (3.57) — нормально распреде- 


ленные случайные величины с нулевыми средними значениями и 
матрицей ковариаций (2.100) с элементами 


о о оо 
=4821:); оз= 02—402); с=я=«вн:6: >; 4=е=0. 
Воспользовавшись методом характеристических функций и тео- 


ремой о вычетах, для плотности вероятности квадратичной формы 
А; = 02; + 025; + 02%; + 024; получаем 


(А: = а-Гехр(—А:В:) —ехр(—АлС.) |, 
П 
а 
где А: 2 (7+0) У 1 Тана 
б а? |- 02 3, 088 — сї 

в, с т | Ут Я |. (3.115) 

В последнем выражении знак «минус» соответствует В;, а 
«плюс» — С;. Для плотности вероятности случайной величины 
А; =; +025; +02.;+0?.; справедливы соотношения (3.115), если 


везде заменить { на ј. 
Вероятность ошибки рассматриваемых систем 


1 (А) 7 иллал ^^ ал 
0 0 


Используя формулу бинома Ньютона и интегрируя, получаем 


+ Су — Ву \п—1—8 
на авиа у 


в=0 1-0 


8 инен вас 
с Є ВЕС, (Ву С) СЕ+ЕС) +1083 — С) 


Для двоичной системы отсюда следует результат 


ал 

с. в 4 26. г) 
АГАВ; ГҮЛИ в) (1+2) 
(1+8) (1+) (На +, 


При полном перекрытии посылок (т==0, == А8рь=1) из послед- 
него соотношения 
а 1 1 
ТЕЧ 85 
При полном разделении лучей (ЛАр»=0) и анализе на вре- 
меннӧм интервале ТГ. =Г-т(==1, отсутствие перекрытий посы- 

лок) из (3.116) получаем 
ВЕ) —; ра ЗА при 5212 1. 
(2-02) (2 -- 62 #2) (1-- 63-- 82 8?) бз А22 


(3.116) 


; рю при #2 1. (3.117) 


(3.118) 
_В области малых ошибок, когда выполнено условие 226212 (1— 
—А? 12) 3 1, из (3.116) 


р (3.119) 


г бза Лр) 2 ° 

Сравнивая формулы (3.117) — (3.119) с формулами (3.70), 
(3.68) при Лр==0, (3.101) при А=1 и ё2=1, видим, что, как и в 
однолучевом канале, изменение коэффициента |К,| от 1 до 0 ве- 
дет для анализируемой системы к энергетическому выигрышу, 
равному 2 (3 дБ). 


3.14. Помехоустойчивость двоичных систем 
в двухлучевом рэлеевском канале при использовании 
алгоритма, оптимального в однолучевом канале 
с неопределенной фазой сигнала 

Ограничимся рассмотрением систем сигналов с активной пау- 
зой, ортогональных в усиленном смысле. Положим, что приемное 
устройство оптимально в однолучевом канале при случайной фа- 
зе сигнала. В соответствии с анализируемым алгоритмом приема 
регистрируется я ({=0,1) позиция символа, если ` 


А = 02+ 02,02. — 02, >0, (3.120) 

где 9, = (2, Г) цоп 5 (Ь е) айг; 68›= у 2(Ь г) боп 0 (Ь глаг; 

Өз= [206 г)иот о (Ё г) ат; Ө,= Г [2(@, г) бт (Е, т) ас. (3421) 
Положим, что запаздывание между лучами т=<Т, т. е. пере- 


крываются только соседние посылки, и что параметры канала хь, 
и (Ё=1,2) не меняются на интервале 27. Тогда при передаче 
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сигнала $:(#) (4==0,1) и условии, что ему предшествовал сигнал 
$() (1=0,1), анализируемое колебание 

2(, г) = п(, г) жило (Ь г) + ушло (Ь г) + хи (т, г) + 

++ узйю (1—7, Г) + хомо (+ 7—7, г) + уойью (+ Т-—ч, г). (3.122) 

Вероятность ошибки ры: при передаче символа і-й позицин 
(1=0,1), которому предшествовал символ /-й позиции (/=0,1), 
определяется вероятностью невыполнения неравенства (3.120) с 
учетом выражений (3.121) и (3.122). 

Нормально распределенные слагаемые Өһ в неравенстве (3.120) 
имеют матрицу ковариации (2.117) с учетом того, что теперь а= 
== (1 +12 621212;), где #2=212.02,; ӧ2==02,/02, — отношение 
дисперсий двух лучей; 

[ела (т) + вы д -Ь [в (89 + вы В : 
П, " она, 1; 
ви (т) = {шо (Р-—т, г) поп ю(Ь г) г; 
21; (т) = {фило (2—7, г) Поп зо (Ё, г) аг; 
ен (т) = ((00(24 7—7, г) поп о (Ь г) йг; 
єн (т) = Уршо (+ Т—т, г) йоп 0 (Ё г) а г; 
Ы 21 (1+5, ; 


2 4 ге; Р з 
Пу! = [е3 (®) Е ги а рЫ Феи р, 
0 


с=02,{[2:е(т) + (т) е: (т) +в (т) ].+ 
+ [8 (т) Еа (т) (800) в (0): 
= с? [еа (т) Чен (т) 1061009) +в (т) 1— 
— [Ен (т) Чен (т) ] [е (<) Нез (<) ]}. 


Вероятность ошибки ри, ; определяется (2.118) при ®;;=0, т. е. 


гы 91] -1(1- БЕ УВЕ 7 
пат туура 201 Ита) 


где ан; =4 (а6—с*— 4?) 1 (а—Ь)2. 
После подстановки значений а, 6, с; 4 находим 


40 + 628 (пз; + Пау) + 82 (#2)? Пу] 


“11; == 
(ие [1 - 2 (02; — Па; 
21 [ ж 82 (3: — ПЗ] 
Ри, : == — —= 
2 Мат #8 (Па, + Пала) -- 0) Па + — 


ии | (3.123) 
= (2 1 - 82 (П: — Пя: 
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При 82==0 (отсутствие второго луча) последнее соотношение 
переходит в известную формулу для вероятности ошибки двоичной 
ортогональной в усиленном смысле системы (ЧМ) в рэлеевском 
канале 


р= 1024-1). ` (3.124) 


Если 82>>0, запаздывание второго луча т>0 и выполняются 
условия полного разделения лучей, то П2:=П:;=0 и вероят- 
ность ошибки снова определяется (3.124). 

Отличие от нуля величин 52, П2:, П: может существенно по- 
влиять на помехоустойчивость системы. Кроме того, в этом случае 
канал оказывается несимметричным. Если межсимвольной интер- 


ференцией можно пренебречь (вн (т) =ен(т) ==0), 


в аб) еён(0 р. 
Пу = = бовар = 8,5 


231; (т) 4- 22:3 (Т 
П: ооа ) == П, = П. 

В этом случае при использовании сигналов с тождественными 
корреляционными функциями по огибающей вероятность ошибки 
оказывается не зависящей от номера передаваемой позиции. Осо- 
бенность: (3.123) состоит в том, что ры не стремится к нулю при 
12->со. Другими словами, для анализируемого канала существует 
предельная вероятность ошибки, не зависящая от отношения сиг- 
нал/помеха: А 


1 . 1-Е ё (02: — П) 
= |! 148% пау + 0145 а, — пор | (8.125) 


Вероятность (3.125) обращается в нуль при Пи:=0 независимо 
от значений П; и 62. 

Заметим, что если отсутствует межсимвольная интерференция, 
но не выполнено условие ортогональности в усиленном смысле 
при любом т, то П?џ: 30 и, следовательно, существует предельная 
вероятность ошибки, не зависящая от #2. Если система ортого- 
нальна в усиленном смысле при любом т и, кроме того, выполнено 
условие тождественности корреляционной функции сигналов по 
огибающей, то 


Рі, вед > 


аа (т) + е (7) 
П2,;=П2; 2 ёі і 
стр ев, 
В этом случае канал согласно (3.123) оказывается симметрич- 
ным и вероятность ошибки 


! № 
Хр |; 3.126 
2 [рии | (5120) 

Предельная вероятность ошибки рпвед==0,5[1— ИИ 14532). | 
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При 62=р?=1| предельное значение вероятности ошибки мак- 
симально рпред==0,28. Зависимость р(й?), найденная по (3.126) 
при значениях параметров 6?р?=0; 0,025; 0,125; 0,25, показана на 
рис. 3.9. Из кривых следует, что выравнивание интенсивностей лу- 


т 1" 10 10° 10* я 


Рис. 3.9 
чей (6—1) и увеличение интервала корреляции сигналов (р?—1) 
ведут к понижению помехоустойчивости приемника, оптимального 
в однолучевом канале. 


3.15. Сравнение эффективности некоторых систем, 
предложенных для использования в многолучевых каналах 
радиосвязи для передачи дискретных сообщений 

при чисто временной обработке сигнала 


Для передачи дискретных сообщений в многолучевых каналах 
(в частности, декаметрового диапазона) в разное время было 
предложено много различных систем связи. Некоторые из этих 
систем не нашли широкого внедрения, однако могут служить ил- 
люстрацией тех принципов, которые использовали разработчики 
аппаратуры передачи дискретных сообщений по стохастическим 
каналам с многолучевой структурой. Представляет интерес оцен- 
ка сравнительной эффективности некоторых из предложенных дво- 
ичных систем при использовании простых кодов! и обработке сиг- 
нала в одной точке пространства. 

Пусть фиксированы пиковая мощность передатчика Риер и ско- 
рость передачи информации 


Г = уг, дв. ед./е, 
і 


? Для каждой из сравниваемых систем существуют рекомендации по наи- 
более рациональному способу внесения избыточности в передаваемые сигналы 
(в частности, для последовательных систем весьма. эффективно использование 
простейших кодов с обнаружением ошибок и канала обратной связи для запро- 
са повторения передачи), однако эти вопросы здесь не рассматриваются. 
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где п; — число каналов частотного разделения і-й системы; Т; — 
длительность посылки; у; — коэффициент замедления передачи 
во времени. 

Сравним между собой по эквивалентной вероятности ошибки 
р. семь типов предложенных систем связи при оптимальном коге- 
рентном приеме, полагая для удобства сравнения, что во всех си- 
стемах используются противоположные сигналы (ФМ). 

Канал будем считать двухлучевым с гауссовской помехой и 
медленными некоррелированными рэлеевскими замираниями амп- 
литуд!. 

Инвариантами сравнения являются величины 


= Рае! МГ Ри ИТМ уаз ТЯ, 


Где и; — показатель использования пиковой мощности передат- 
чика в каждом частотном канале; Р; — пиковая мощность в каж- 


дом частотном канале; 72, — средний квадрат коэффициента пе- 


редачи канала для К-то луча. 


В рассматриваемых условиях р»=р — вероятности ошибочно- 
У 

а. * 
п? 


го приема элемента сигнала и А2,= 2, Сравниваются сле- 


дующие системы: 

1. Система связи с приемом по одному лучу (такой прием 
обеспечивается, например, пространственной избирательностью 
|13] или специальной схемой выделения сигнала одного луча 
162]). 


2. Система АМЕ [163] со скачкообразным изменением часто- 
ты сигнала от посылки к посылке, исключающая (при соответст- 
вующей обработке в месте приема) межсимвольную интерферен- 
цию. 

Если все частоты, соответствующие одной позиции, передают 
в таких системах одну и ту же информацию, то происходит обмен 
скорости передачи информации на верность связи (за счет разне- 
сенного приема). Такой вариант системы здесь не рассматрива- 
ется. М 
Частоты системы АМЕ могут при манипуляции по фазе прини- 
мать одно из Ї, значении, где [>тнах/Т. 

Минимальная полоса частот, занимаемая системой? Г= 
=ИТ отта! Т?. 

3. Система с защитным интервалом тзащ==ттах между инфор- 
мационными посылками на передаче. Анализ принимаемого коле- 
бания осуществляется на интервале Т.=Т-+ттах. Здесь коэффи- 
циент замедления уз== 1/ (1 тта»/Т). 


1 Ниже сравнительная эффективность параллельной системы 6 и последо- 
вательной системы 7 рассматривается и в обшем гауссорском канале. 

2 Прн манипуляции по частоте, действительно реализованной в системе 
АМЕ, число [, а соответственно и полосу Ё следует удвоить. 
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4. Система со сложными сигналами (большой базой) при ана- 
лизе на интервале Та=Т-+тнах (например, «Рейк» [177]). 

5. Система 4 в многоканальном (по частоте) варианте. 

6. Система укороченного интегрирования, в решающем блоке 
приемника которой анализируется лишь часть сигнальной посыл- 
ки (Га= Г—тһах), не пораженная эхо-сигналами предыдущих по- 
сылок (например, система «Кинеплекс» [172], МС .[95]). Заме- 
тим, что в таких системах существует минимальная длительность 
посылки, при которой еще возможна надежная связь в каналах с 
эхо-сигналами [128]. 

7. Система СИИП (с испытательным импульсом и предсказа- 
нием), осуществляющая прием в целом с поэлементным приняти- 
ем решения на интервале Т,=Т-+-тиох и рассмотренная выше. 
Здесь коэффициент замедления у=1— (Г+ 2та=)/Га (Ги — пе- 
риод следования испытательного импульса). 

Предполагается, что в сравниваемых системах (за исключе- 
нием систем 4 и 5) используются простые сигналы. 

Кроме того, будем считать, что системы 1—4 работают при 
одинаковой длительности посылки Т. Первые две являются одно- 
канальными по частоте, т. е. последовательными модемами и обес- 
печивают скорость передачи информации /’= ИТ, дв.ед./с. Такая 
же скорость обеспечивается системой 4, однако последняя исполь- 
зует сложные сигналы и занимает существенно более широкую 
полосу частот канала. По этой причине система 4 в одноканаль- 
ном варианте характеризуется очень низкой удельной скоростью 
передачи информации на 1 Гц полосы. В системе 4 возможно 
размещение без существенных взаимных помех при почти неиз- 
менной общей полосе частот нескольких (г>1) частотных кана- 
лов!. Таким образом получают систему 5. Заметим, что при оди- 
наковой скорости передачи информации длительность посылки в 
системе 5 равна Тг. 

Чтобы в системе 3 обеспечить такую же скорость передачи ин- 
формации, как в других системах, следует применять многока- 


нальную передачу с разделением по частоте (многочастотный или 
М 1 

параллельный модем), причем число каналов = |172) +1= 
Уз 


=2-+ [та]. Для системы 6 будем считать, что время анализа 
на приеме Та=7= 1///, в то время как длительность посылки на 
передаче, определяющая скорость в одном частотном канале, рав- 
на Т6=Г-+тах== 1/1 (14+ тва). Чтобы при этих условиях полу- 
чить скорость передачи Г’, необходима п-канальная система с 
разделением по частоте, где п=2--[Г тих] * (параллельный мо- 
дем). Система 7 является одноканальной. Длительность посылки 
на передаче Тт=%1/1' = 0,757. Полагая, что фиксированная ско- 
рость //2> 1/тп (ттіп — Минимальное запаздывание между луча- 


1 Величина г<;5/2, 5 — база сигналов. 
* Фактически такне модемы работают с большой длительностью посылок 
на передаче (большим числом каналов п). 
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ми), учтем, что в системах З и 7 разделяются лучи в месте прие- 
ма!. 

Значения энергетического выигрыша п; перехода от системы 
і=1 к системе ј (/=2, 3, 4, 5, 6, 7) при фиксированной средней 
скорости передачи информации и вероятности ошибки приведены 
в табл. 3.2. 

Из таблицы видно, что наибольший энергетический выигрыш в 
многолучевом канале обеспечивают система 4 с большой базой 
(при небольшом числе частотных каналов г) и система 7 СИИП. 
Однако более полный показатель качества должен также учиты- 
вать и эффективность использования системой полосы частот ка- 
нала. 

Поэтому проведем сравнение рассматриваемых систем по об- 
общенному энергетическому выигрышу т“: перехода от системы 
І к системе ј (/= 2, 3, 4, 5, 6, 7), который рассчитаем по (1.95). 

При использовании в системе 2 манипуляции по фазе имеем 


“л = тел 1018 (4-1); 
А А Ь , 
тел = 5 И ап ти 10 8 --; У = тах. 


Если считать, что в системах частотного уплотнения разность 
между частотами равна минимально возможной величине 1/Та 
(Т. — время анализа посылки на приеме), то 


“з= 118/1—1016(7 +1); п" = вл —1018(7 +1). 
Для системы с частотным разделеннем каналов и сложными 
сигналами приближенно можно считать, что 


` [4 (4 
15 — 5/1 — 1016 РЯ = 14-10 1. 


Ясно, что значение т“ѕ при заданной базе сигнала 6 макси- 
мально, когда г максимально, т. е. г==/2 (при џ==2 значение г 
несущественно) : 

—1 
та миа 25. 
Значения обобщенного энергетического выигрыша’ сравниваемых 
систем также приведены в табл. 3.2, 

Из таблицы видно, что из сравниваемых систем наибольший 
обобщенный выигрыш обеспечивает система СИИП. Также внд- 
но, что для получения больших скоростей передачи информации 
по радиоканалам с эхо-сигналами энергетически более выгодными 
являются такие двоичные системы связи с простыми сигналами, в 
которых эта скорость обеспечивается за счет сокращения длитель- 
ности посылки (последовательные системы), а не за счет увеличе- 
ния числа разделенных по частоте каналов (параллельные си- 


! Речь идет о реакции канала на испытательный импульс в системе 7. 
Коэффициент замедления у;= 0,75 учитывает характеристики разработанного 
модема СИИП [43]. 8 
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П 2 з 


= Т - а=т/Т 
0 0,25 0,5. >1 >1 
0,285 0,68(1-Х 
чул» д5 | 1018(14-89) | 1018 чт 10 95 о 10 е 
101(14-89)—1 0,258 _ 0,286 | юшх 0661-х)! 
М 01е == хлг) 
тов ВН ур ур суо 


+0 юк) ив 


Для значений р=10-*; /=2400 бит/с; 


туд, ДБ 3,01 13,78 14,47 о — 0,49, у=2 
4,07, у= 1,5 

рл: дБ | —6,13 4,84 5,33 —9,14 | — 9,63, у=? 
— 5,07, у= 1,5 


стемы). Другими словами, временное разделение каналов оказы- 
вается более эффективным, чем частотное. Заметим, что чем ко- 
роче элементы сигнала, тем с большим основанием радиоканал 
может считаться локально-идеальным. 

Эффективность системы со сложными сигналами при большом 
числе каналов разделения существенно зависит от показателя ис- 
пользования пиковой мощности передатчика п. 

Энергия дополнительных лучей может быть использована в 
каналах с эхо-сигналами для существенного повышения помехо- 
устойчивости. Предельное использование этой энергии достигает- 
ся, в частности, в системах со сложными сигналами. Последние, 
однако, при ограниченном числе разделенных по частоте каналов 
характеризуются низкой величиной обобщенного выигрыша. Ис- 
пользование подобных систем исключается в тех случаях, когда 
важно при заданной помехоустойчивости получить как можно 
большую скорость передачи на единицу полосы частот. Кроме то- 
го, требуемую для таких систем суммарную полосу частот можно 
выделить” не во всех диапазонах волн, используемых для пере- 
дачи, 7 : 

Поскольку в литературе до сих пор продолжается дискуссия 
относительно сравнительных достоинств и недостатков послёдова- 
тельных и параллельных систем передачи, рассмотрим эти вопро- 
сы несколько подробнее. 

Зная зависимости р(Ё?) при различных методах формирования 
группового сигнала, способах приема, моделях каналах связи и 
учитывая неидеальности элементов радиотракта, можно провести 
детальное сравнение различных систем связи при фиксированной 
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Таблица 3.2 


4 5 4 6 | 7 Примечания 
АР = Илит = Тв = (14 Ур Га = 0,75/ Г 
Ь» 1 
0.65 0.65 1-Е ё? 0,65 |2'=1/7-—соњі 
10 8 =5=— те 1 | 1012——— 

УР РУ важу | Орр | ретро 
0,66 0,65 1-- 52 0,66 , 
и — | № || 1016 5 = "тах 

ы Ур Ургу 1 (1+ х)” 6 УР ‚2- 1921 
ГА А вах 7 1 
—1 Ра — 1 — Ең 
06 = 0 >. юе + 0) 
Ттах=3 ме; Я =7,2; 62=1; 6=100; г=50 
17,78 0,79, у=2 | —15,27, у=2 17,78 
9,29, у= 1,5 | —10,7, у=1,5 
6,92 0,79, у=2 | —24,41, у=2 17,78 
9,29, у= 1,5 | —19,84, у = 1,5] 


общей скорости передачи информации и фиксированной средней 
мощности передатчика!. Проведем такое сравнение применитель- 
по к отдельным моделям каналов, характерным для связи в дека- 
метровом диапазоне волн. 

1. Однолучевой гауссовский канал с медленными замираниями 
или без замираний. Теоретическая помехоустойчивость параллель- 
ных и последовательных систем при фиксированном комплексном 
коэффициенте передачи такого канала одинакова, так как в па- 
раллельной системе средняя мощность передатчика делится поров- 
ну между всеми частотными подканалами, но и в последователь- 
ной системе во столько же раз по сравнению с одноканальным 
трактом снижается энергия посылки за счет сокращения ее дли: 
тельности. 

В анализируемом канале отсутствуют селективные замирания 
и качество всех частотных подканалов в каждый момент времени 
одинаково. Ошибки в обеих системах будут иметь место тогда, 
когда уровень помех приблизится к уровню сигнала. 

Таким образом, в однолучевом канале теория не отдает пред- 
почтения параллельной или последовательной системе. Инженер- 
ная практика, однако, и для такого канала выявила ряд реализа- 
ционных преимуществ последовательных систем над параллель- 
ными [58], в частности в последовательных системах, работающих 
с меньшими длительностями элемента сигнала Т по сравнению с 
параллельными системами, легче решаются вопросы обеспечения 


! При фиксированной пиковой мощности передатчика пронгрыш в парал- 
лельных системах растет. 
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необходимой стабильности частот возбудителя передатчика и ге- 
теродина приемника. Кроме того, в этих системах могут быть по- 
лучены меньшие значения несократимой вероятности ошибки, 
возникающей при наличии выбросов скорости изменения фазы в 
канале. Так согласно (3.112) для любых двоичных систем с ак- 
тивной паузой, ортогональных в усиленном смысле (ЧМ, ОФМ и 
другие), в рэлеевском канале с коэффициентом корреляции ква- 
дратурных компонент на интервале элемента (Т) несократимая 
вероятность ошнбки рир= (1—®(Т))/2. При экспоненцнальной ап- 
проксимации Ф (Т) =е "корр ду 1 —Т/ткорр (при ткорр>Т). При 
гауссовской аппроксимации Ж (Т) =е 1/2 когрдх 1 Т2/942,0рр (при 
Ткорр № Г). Таким образом, рпр2: Т/2ткорр в случае экспоненциаль- 
ной корреляционной функции и рирА= Г?/21?корр в гауссовском слу- 
чае. 

Если в последовательной системе обеспечена несократимая 
вероятность ошибки рпослед = 10-4, то в параллельной системе, в 
которой для обеспечения одинаковой скорости передачи информа- 
ции /’==2400 бит/с при тиа«==3 мс требуется увеличение длитель- 
ности элемента сигнала в Т/Т; == (1-+ Гута») [0,75 ==11 (см. табл. 
3.2), вероятность ошибки риар=1,1-10-3 при экспоненциальной 
корреляции и Ригр=1,21.10-2 при гауссовской корреляции. 


2. Двухлучевой гауссовский канал с медленными райсовскими 
замираниями и равномерно распределенным фазовым сдвигом 
между регулярными компонентами лучей. Если регулярные ком- 
поненты соизмеримы, то распределение огибающей суммарного 
сигнала, определяющей достоверность приема в параллельной си- 
стеме, становится менее благоприятным, чем у каждого луча в 
отдельности, а при больших 4? порой даже хуже рэлеевского. Это 
видно из сравнения формул для вероятности ошибок в двухлуче- 
вом канале (3.73), (3.76) и в однолучевом райсовском канале 
(2.80) при когерентном приеме. 


Таким образом, рассматриваемая модель канала п случае па- 
раллельной системы ведет к ухудшению качества присма по срав- 
нению с приемом по одному лучу, причем с ростом 9? (улучшение 
условий в каждом луче) потеря достоверности увеличивается. 

В последовательной системе прн поэлементном приеме на ин- 
тервале Та == (0+1)Т или при приеме на интервале Га==Т.с авто- 
выбором сказывается эффект разнесения, причем тем сильнее, чем 
меньше 92 и больше (в некоторых допустимых пределах) запазды- 


вание эхо-сигнала. Это видно из сравнения формул для вероятно- ° 


сти ошибок в двухлучевом канале (3.72), (3.75) в однолучевом с 
теми же замираниями (2.80). 

Итак, анализируемая двухлучевая модель по сравнению с пре- 
дыдущей однолучевой дает ухудшение качества в случае парал- 
лельной системы и улучшение — в случае последовательной. 

3. Двухлучевой канал с рэлеевскими замираниями в каждом 
луче. Появление второго луча уменьшает вероятность ошибки в 
параллельной системе в 2 раза [сравните (3.76) и (2.80)]. Одна- 
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ко выигрыш в последовательной системе и в этом случае больше, 
чем в параллельной. Относительный выигрыш, определяемый 
(3.71), при большом временнбм рассеянии (малом Л?рг) всегда 
больше 1 (например, при достоверности р=10-2 и Ар12=0 равен 
4,6 дБ). 

4. Двухлучевой канал с односторонне-нормальными замирания- 
ми в каждом луче. Появление второго луча уменьшает вероятность 
ошибки в параллельной системе в 2 раза [сравните (3.107) и 
(3.79) при Ар»=0]. Но выигрыш в последовательной системе за 
счет второго луча значительно более ощутим [например, относи- 
тельный выигрыш, определяемый формулой (3.81) при Ар12=0 и 
р=10-%, равен 40 дБ]. 

Статистика реального канала не укладывается в жесткие рамки 
конкретного распределения (модели канала). Каналы с частотно- 
временным рассеянием нестационарны, и параметры, фиксирован- 
ные при анализе, в действительности медленно меняются, сохраняя 
свои значения лишь на интервале локальной стационарности. В те- 
чение суток на конкретной радиолинии изменяются глубина и ско- 
рость интерференционных замираний — параметры 4? и А (т), сред- 
няя величина превышения /? и даже число и взаимное запаздыва- 
ние лучей [2, 32, 35, 47, 68, 100, 128, 137]. Именно по этой причине 
практика организации радиосвязи предусматривает смену рабочих 
частот на одной и той же трассе в течение суток и в течение года. 

Нестационарность канала не позволяет применить формулы вы- 
игрыша системы связи для непосредственного экономического рас- 
чета эффективности внедрения последовательного способа передачи 
информации. Однако ясно, что если больший или меньший выиг- 
рыш имеет место при любой статистике канала, а в однолучевом 
режиме нет ни выигрыша, ни проигрыша, то в среднем будет обна- 
ружен выигрыш. На «легких» трассах этот выигрыш меньше, на 
«тяжелых» (характеризующихся интенсивной многолучевостью и 
глубокими замираниями) — больше. 

Считая, например, что на некоторой трассе отдельные модели 
канала встречаются в процентном отношении, указанном в табл. 


3.3, получаем с учетом (3.77), (3.74), (3.71) и (3.81) при Аре==0, 


Таблица 3.3 
Номер Время, 
модели Модель % 
1 | Однолучевой канал с медленными квазирэлеевскими замира- | 15 
ниями 
2 | Двухлучевой канал с медленными квазирэлеевскими замираниями | 15 


3 | Двухлучевой канал без замираний с равномерно распределен- | 20 
ным фазовым сдвигом между регулярнымн компонентами обоих 
лучей 

4 | Двухлучевой канал с рэлеевскими замираниями в каждом луче | 25 

5 | Двухлучевой канал с односторонне-нормальными замираниями в | 25 
лучах 
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что средний выигрыш последовательных систем над параллельными 
1=0,1511 +0,1512-+0,24з +0,254 +0,2515- (3.127) 


Изменение вероятностных характеристик радиоканала во време- 
ни и соответствующее изменение достоверности приема в принципе 
можно компенсировать изменением мощности передатчика (если 

допустимая вероятность 
№ ошибки больше несокра- 
А Паролата тимой вероятности) и в 
Ги и 
целом получить соответ- 
ствующий экономический 
эффект. Однако это мало- 
эффективный путь, и на 
практике поступают ина- 
че, осуществляя смену ра- 
бочих частот. Если мош- 
ность передатчика в те- 
чение эксплуатации не 
регулируется, а достовер- 


5:08 


т|- ность приема должна 
поддерживаться не хуже 

(22 іательная ы РА 
М. ослейобателнав заданной, то средний вы- 
игрыш определяется по 
отношению мощностей 


(или средних превыше- 
ний #2}, обеспечивающих 


= И Е 

08 Б В Г д 7 требуемое качество соот- 
Бетственно в параллель- 

Рис. 3.10 ной и последовательной 
системах. 


Примерный расчет иллюстрируется рис. 3.10. По оси абсцисс 
откладываются отрезки, отображающие процент времени, в течение 
которого имеет место тот или иной механизм распространения (см. 
табл. 3.3) и справедлива соответствующая математическая модель 
канала. Приведенный конкретный пример близок к практической 
ситуации на трассах декаметрового диапазона средней протяжен- 
ности. По оси ординат отложены соответствующие значения сред- 
них превышений й? для систем параллельной и последовательной 
передач, обеспечивающих требуемую (при одиночном приеме) ве- 
роятность ошибки 10-4 и определяемые (3.75) и (3.76); (3.72) и 
(3.73); (3.68) и (3.70); (3.79) и (3.80), причем вероятности ошибок 
для последовательных систем определяются соответствующими 


формулами при Лыг==0. Для того чтобы одним передатчиком обес- 
печивать работоспособность каждой системы при всех рассмотрен- 
ных моделях канала выбираем для каждой системы максималь- 


ные значения АА, Они оказываются равными 
М? пар тах = 5 000000 (67 дБ); АЙ лоси тах=2500 (34 дБ). 
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Определим условный выигрыш последовательной системы над па- 


раллельной! Пусл== Адар тах/Ипосл тах==2000 (33 дБ). Заметим, что 
средний энергетический выигрыш последовательной системы над 
параллельной, определяемый (3.127), в рассматриваемом случае 
{р=10-4) равен 94 000 (49,7 дБ). 

Как видно, условный выигрыш не зависит от соотношения вре- 
мени существования отдельных механизмов распространения. Ди- 
скретные графики, показанные на рис. 3.10, можно превратить в 
непрерывные кривые, внося уточнения в распределение характери- 
стик канала во времени и уменьшая интервалы локальной стацио- 
нарности. Условный выигрыш в децибелах будет определен при 
этом как разность максимальных значений ^Арар и Аћ2,осл, найден- 
ных по этим плавным кривым. 

Выигрыш последовательной системы может быть реализован и 
без замены передатчика на менее мощный. Дело в том, что при од- 
ном и том же качестве и при одинаковой мощности передатчика 
последовательная система работоспособна при большем факторе 
рассеяния канала К ==АЁиахА тах, Чем параллельная [37, 58], т. е. 
позволяет с большей свободой маневрировать частотами связи. Это 
открывает, например, для связи в декаметровом днапазоне новые 
возможности совершенствования волнового расписания. На ряде 
линий, где сегодня необходима периодическая смена рабочих ча- 
стот, последовательный модем может непрерывно работать с одной 
несущей. 


Выводы 


1. В многолучевых каналах с межсимвольной интерференцией (каналах с 
памятью) и аддитивным шумом оптимальный прием дискретных сообщений тре- 
бует обработки в целом всей цепочки переданных символов. Такой прием мож- 
но практически осуществить в реальном времени, если передавать информа- 
цию отдельными пакетами символов, а между ними оставлять защитные про- 
межутки, которые можно использовать для изучения состояния канала. Такая 
система связи, в частности, может быть реализована в форме последователь- 
ной сисдемы с испытательным импульсом и предсказанием (СИИП), осуществ- 
ляющей прием в целом всего пакета рабочих импульсов. 

2. Для канала с межсимвольной интерференцией большюй интерес пред- 
ставляет поиск простых алгоритмов приема в целом, не требующих перебора 
большого числа гипотез, в частности алгоритм аналоговой демодуляции сим- 
волов цепочки с дискретизацией решения. Такой алгоритм при слабой межсим- 
вольной интерференции обеспечивает помехоустойчивость, близкую к потенци- 
альной, 

3. В ряде случаев при приеме в целом вместо перебора всех комбинаций 
цепочек символов на интервале анализа могут быть предложены реализуемые 
5 реальном масштабе времени алгоритмы сокращенного направленного пере- 

ора. 

4. Алгоритм оптимального поэлементного приема в канале с межсимволь- 
ной интерференцией и аддитивным шумом на временнӧм интервале анализа 
Та= (БИТ (0 — фиксированная задержка принятия решения, 7 — тактовый 


1 Максимально возможный выигрыш отличается от условного. Так, соглас- 
но рис. 3.10 максимальный выигрыш 1==56,7 дБ соответствует двухлучевому 
каналу без замираний. Е 
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интервал) прн известном точно сигнале реализуется в общем случае достаточ- 
но сложной нелинейной схемой. Определенное упрощение наступает, если вос- 
пользоваться обратной связью по решению, позволяющей вычесть «хвосты» от 
символов, предшествующих анализируемому. 

5. Линейный алгоритм приема в целом на временном интервале анализа 
Та= (0+1) Т с поэлементным принятием решения (обобщенный алгоритм мак- 
симального правдоподобия) несущественно уступает при гауссовском шуме по 
помехоустойчивости оптимальному алгоритму поэлементного приема. 

6. При неопределенной фазе оптимальный прием в многолучевом канале 
реализуется достаточно просто, если обеспечены разделение и фазированне от- 
дельных лучей (когерентное сложение). 

7. Оптимальный прием при неселективных общих гауссовских замираниях 
лучей в общем случае реализуется линейно-квадратичной схемой, предполагаю- 
щей совместную обработку сигналов отдельных лучей. 

8. Помехоустойчивость при оптимальном поэлементном приеме двоичных 
сигналов, а также при субоптимальном приеме в целом < поэлементным при- 
нятием решения (СИИП) в канале с межсимвольной интерференцией и точно 
известных сигналах в области больших отношений сигналииум несущественно 
отличается от предельно возможной (имеющей место при отсутствни межсим- 
вольной интерференции). 

9. Оптимальная (субоптимальная} обработка в многолучевых общих гаус- 
совских каналах с межсимвольной интерференцией для последовательных сис- 
тем всегда приводит к определенному энергетическому выигрышу по отношению 
х прнему в однолучевом канале. Этот вынгрыш возрастает по мере ухудшения 
качества канала. 

10. Помехоустойчивость простейшего варианта СИИП (осуществляющего 
анализ сигнала на временном интервале Та==Т) во многих случаях оказыва- 
ется достаточной для его практического использования. Совместно со схемой 
автовыбора интервала анализа этот приемник обеспечивает помехоустойчивость, 
которая во многих случаях практически не отличается от потенциальной. 

11. При реализации когерентного приема двоичных сигналов уменьшение 
корреляции между опорным и действительно принимаемым сигналами (обус- 
ловленное, в частности, ненулевой скоростью замираний в канале) ведет к п0- 
тере помехоустойчивости которая может оказаться весьма существенной. 

12. Прием, оптимальный в однолучевом рэлеевском канале с неопределен- 
ной фазой, в условнях многолучевого рэлеевокого канала с меженмвольной ин- 
терференцией обусловливает наличие несократимой вероятности ошибки. При 
отсутствии межсимвольной интерференции эта вероятность равна нулю неза- 
висимо от внутрисимвольной интерференции в канале и относительной интен- 
сивности отдельных лучей. 

13. Среди различных систем передачи дискретных сообщений, предложен- 
ных в разное время для нспользовання в многолучевых каналах радиосвязи 
(в частности, в декаметровом диапазоне), особый интерес представляет после- 
довательная двоичная система с испытательным импульсом и предоказанием 
{СИИП). 


Глава 4 


Разнесенный прием 


Разнесенный прием — эффективное средство повышения досто- 
верности и надежности связи в условиях замираний сигнала и на- 
личия аддитивных помех. Если замираний сигнала нет, помехо- 
устойчивость при разнесенном приеме определяется стененью кор- 
реляции помехи в отдельных ветвях разнесения. При замираниях 
сигналов возникают дополнительные возможности повышения поме- 
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хоустойчивости за счет слабой корреляции самого сигнала в от- 
дельных ветвях разнесения. 

В системах разнесенного приема обеспечивается параллельная 
передача [4,128] одной и той же информации по нескольким кана- 
лам. В радиоканалах различают, по крайней мере, шесть видов раз- 
несения!: во времени, по частоте, углу прихода лучей, в простран- 
стве, за счет поляризации и по отдельным лучам при многолучевом 
распространении. ` 

Разнесение во времени обычно сводится к повторению сигнала. 
Если время корреляции процесса замирания невелико по сравне- 
нию с длительностью элемента сигнала, то такое разнесение эффек- 
тивно. Однако это условие во многих каналах с достаточно медлен- 
ными замираниями не выполняется. 

Разнесение по частоте основано на селективном по частоте ха- 
рактере замираний. Один и тот же сигнал излучается при этом на 
разных частотах одним или несколькими передатчиками. Первый 
вариант проще в реализации и сводится по существу к многока- 
нальной передаче с частотным разделением каналов, при втором 
варианте можно более выгодно использовать мощность передатчи- 
ков. 

При разнесении по углам (применяется в высокочастотных диа- 
пазонах связи) антенной с соответствующей диаграммой направ- 
ленности селектируются сигналы, приходящие в точку приема под 
различными углами [92]. При слабой корреляции между сигнала- 
ми такая система весьма эффективна. 

Возможности непрерывной ПВ обработки поля (разнесение по 
пространству) антеннами с непрерывным раскрывом для повыше- 
ння помехоустойчивости связи были рассмотрены в предыдущих 
главах. Здесь будет анализироваться лишь дискретная по простран- 
ству обработка поля, преимущественно применяемая на практике. 
В этом случае сигнал одновременно принимается на две или более 
антенны и используется то обстоятельство, что замирания одного 
н того же сигнала в различных антеннах при определенном их уда- 
лении друг от друга не совпадают во времени. 

При поляризационном разнесении обычно работают независи- 
мые приемные антенны, расположенные в одном месте, но выде- 
ляющие и обрабатывающие отдельные, различно поляризованные, 
компоненты сигнала. Системы связи с поляризационным разнесе- 
нием применяются там, где нельзя разместить несколько антенн. 
Очень часто сигналы в антеннах, обрабатывающих различные 
поляризационные компоненты, оказываются слабо коррелирован- 
ными, и в этом случае описанный способ разнесения так же эф- 
фективен, как и разнесение в пространстве [31, 41, 99, 106, 128, 
157]. В дальнейшем прием на антенны, разнесенные в пространст- 
ве или принимающие различно поляризованные компоненты сиг- 
нала или же принимающие сигналы, приходящие с различных на- 


1 Разнесенный прием по дискретным. сигналам на выходе РБ приемников, 
называемый дискретным сложением {128], здесь не рассматривается. 
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правлений, будем называть приемом на разнесенные антенны. По 
существу прием на разнесенные антенны реализует разнесение по 
отдельным лучам в многолучевом канале, однако последний слу- 
чай рассматривается как самостоятельный вид разнесения, по- 
скольку в практике радиосвязи вполне возможен прием многолу- 
чевого сигнала одной антенной. 

В данной главе будет рассмотрена общая теория разнесенного 
приема сигналов на фоне произвольного гауссовского аддитивно- 
го шума с нулевым средним значением, приемлемая для любых 
видов разнесения, когда можно считать, что в каждой отдельной 
ветви разнесения сигнал является однолучевым. Для простоты 
рассуждений будем считать, что в ветвях разнесения осуществля- 
ется чисто временная обработка!. Развиваемая общая теория раз- 
несенного приема позволяет при разнесении по пространству учи- 
тывать пространственные характеристики сигнала и помех (см. 
$ 4.5 и 4.6). 

Кроме перечисленных выше могут применяться и смешанные 
виды разнесения. Отметим, что из различных видов разнесенного 
приема только прием на разнесенные антенны, а также по отдель- 
ным лучам не влечет за собой потери в отдельной ветви разнесе- 
ния (канале разнесения) в энергии сигнала или скорости переда- 
чи информации по сравнению с одиночным приемом (прием по од- 
ной ветви разнесения). Для сравнения помехоустойчивости раз- 
личных видов разнесенного приема между собой и с одиночным 
приемом при одинаковой средней или пиковой мошности передат- 
чика и скорости передачи следует учесть эту потерю мощности. 

В основном будем сравнивать системы разнесенного приема с 
активной паузой? во всех ветвях разнесения. Обозначим Я? сред- 
нее отношение энергии сигнала к эквивалентной спектральной 
плотности помехи, которое имелось бы при том же передающем 
устройстве и одиночном приеме. Действительное же значение 
среднего отношения энергии сигнала к эквивалентной спектраль- 
ной плотности помехи в отдельной ветви разнесения на приеме за- 
висит от вида и числа ветвей разнесения /. В общем случае мож- 
но считать [128] 


= 2,1/1.%, Ор, (4.1) 


где рр — коэффициент эффективности использования мощности 
передатчика при разнесении. 

При приеме на разнесенные антенны, а также при разнесении 
по отдельным лучам при любых Ё имеем пр=0. При временном 
разнесении џр= 1, так как здесь при неизменных скоростях пере- 
дачи и мощности передатчика длительность элемента уменьшает- 


' Не существует принципиальных затруднений в обобщении теории на слу- 
чай ПВ обработки сигналов в отдельных ветвях разнесения (например, при 
поляризационном разнесении, разнесении по отдельным лучам). 

2 При симметрин всех ветвей разнесення по отдельным позициям (что бу- 
дем полагать в дальнейшем) понятия системы с активной паузой на переда- 
че и приеме совпадают. Е Я 
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ся в Г, раз и й2=—й?,д/1. Такое же значение принимает рр и при ча- 
стотном разнесении, если для каждой ветви используется свой пе- 
редатчик. Если же все частоты излучаются одним передатчиком, 
то его мощность используется хуже и в этом случае в зависимо» 
сти от линейности режима передатчика и его запаса по пиковой 
мощности 1< рр 2. 

При исследовании разнесенного приема в каналах с замира- 
ниями будем часто рассматривать случай, когда сигналы в отдель- 
ных ветвях разнесения некоррелированы. Такое условие нередко 
имеет место на практике или же, как правило, определяет ниж- 
нюю границу вероятности ошибки при некогерентном приеме [4]. 
Кроме того, практически трудно реализовать оптимальную схему 
приема, учитывающую действительную корреляцию сигналов в 
отдельных ветвях. Для учета влияния коэффициента корреляции 
сигналов в ветвях будет также анализироваться противоположный 
случай, когда сигналы в отдельных ветвях жестко связаны. 


4.1. Алгоритмы оптимального приема при точно известном сигнале 


Обозначив ожидаемый в месте приема сигнал в [-й ветви раз- 
несения через (+), рассмотрим вектор сигналов 


и (2) = (Ш (2), 4, ш (0), 4. ик (От. (4.2) 


Анализируемый вектор (сигнал шум), соответствующий і-й 
позиции передаваемого сигнала, 


200) =ш (0-10, 
где п(#) = (п! (#), ..., пь(Ё))Т; п(Ь — реализация аддитивной по- 


мехи в /-Й ([=1, /) ветви разнесения. 

Алгоритм оптимального приема при точно известном сигнале 
и; (і) и аддитивном гауссовском шуме в канале с нулевым сред- 
ним и корреляционной матрицей 


Ві, Е) =<п (0) п7 (2) 


в соответствии с (1.85) 


ага тах (е; е7} = аге тах {9;—12; + па}, (4.3) 
1 Г 

тде! 

= {27 (В цоп: (046; (4.4) 
И Я 

В {ша (0) цоп (аб (4.5) 

п (В) = (Ч, ша. 

Здесь (Ё, #) — матрица, являющаяся решением интегрального 

уравнения Е 

Гв и) (е, еа 162—2"). (4.6) 


1 Везде в дальнейшем рассматривается только поэлементный прием, при 
котором интегрирование осуществляется на интервале анализа [0, Та], Та==Т. 
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Если помехи в различных ветвях разнесения некоррелирова- 
ны, то В(ЁЬ Е) =@ав{Ва(Ь Ё), Во(Ь Ё), ..., Вь(Ь Ё)} и матрица 
У(ЁЬ Е) также является диагональной: Ҹ(і, Ё) = іар(Ҹ, (і, Р), 
Ч. (Ь Е), .., Фь(Ь Е)}, причем Ч (Ё, Г) удовлетворяет интеграль- 
ному уравнению (В; (і, Ё) Ч (Р, #)аР = (7—1). 

В этом случае выражения (4.4) и (4.5) принимают вид 


1, о. 12 
= Х 1 а(иот (а, = Х ши() Иова (0 44, 


где Ноши(#) = (ЧКЬ Р) аи (Р)аР. 

На рис. 4.1 приведена структурная схема, реализующая алго- 
ритм (4.3) на основе корреляционных блоков. В соответствии с 
(4.4) каждый из перемножителей П; осуществляет перемножение 
у соответствующих скалярных 
и. компонент входного и опор- 

ного сигналов, результаты 
А 
накапливаются в сумматоре 
С;. Интеграторы интегриру- 
ют входной сигнал по вре- 
менному интервалу {[0, Т]. 
Рассмотренная схема явля- 
ется частным случаем схе- 
мы оптимальной обработки 
Рис. 4.1 векторного поля, рассмот- 
ренной в $ 1.11. 

Для двоичной системы сигналов ({=0,1) алгоритм оптималь- 

ного приема можно записать в виде 


[27 (0) опр (Р) 42—91 + п = 20, (4.7) 
1 

где потр (#) = бот (2) — Чопо (0) = (46 0) (0) аР 9 Р) х 
х [и (07) —и0 (2) ]4 — опорный сигнал, соответствующий разно» 
сти ожидаемых сигналов в месте приема. Согласно алгоритму 
4:7) при выполнении знака «>>» регистрируется символ «1», 
при выполнении «<<» — символ «0». 

Для двоичной системы с активной паузой алгоритм оптималь- 
ного приема (4.7) принимает вид 


{ат (О ц (042—1 = 20. 


ЕЕ] 


На практике оптимальная ПВ обработка часто реализуется с 
применением дискретизации не только по пространству, но и во 
времени. 

В этом елучае принимаемое поле представляется в виде сово- 
купности значений на определенном дискретном множестве точек 
{(4, га)), Е=1, К, т=1, М, выбранных (не обязательно равно- 
мерно) в области анализа Л. Вектор отсчетов дискретного поля х 
можно представить в виде х= (Хи, Хо, ..., Жм, оі, 42, =. ЯКь 
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Хко, .., Якм)Т. Алгоритм оптимальной дискретной по пространству 
и во времени обработки имеет вид (4.3), где 


в >. Веги, = ти; = и ата. (4.8); (4.9) 


Здесь Ҹ== В-!, где В — корреляционная матрица дискретного. по 
пространству и во времени шумового поля. 

Подвергая дискретные по аргументам отсчеты поля еще и кван» 
тованию по уровням, можно реализовать алгоритмы приема с 
помощью ЭЦВМ [104]. Следует, однако, иметь в виду, что скоро- 
сти ввода и выдачи данных в ЭЦВМ даже третьего и четвертого 
поколений не позволяют (79 
в реальном масштабе вре- [и |4 2 
мени обрабатывать дина- 
мические поля [114]. [39] 

На рис. 42 дана |г-——---- са т 

| 
| 
| 
т 


структурная схема, реа- 
лнзующая оптимальный 
алгоритм (4.3) при ди- 
скретной пространствен- 
ной и временной обработ- ;#) 
ке. В схеме т перемно- тј, 
жителей Л; осуществля- 1! РЕ 

ют перемножение! чисел 
на их входах (упорядо- 
ченных отсчетов анализи- 
руемого поля и опорного сигнала), результаты накапливаются в 
т сумматорах С; и после вычитающих устройств ВУ; поступают 
на схему сравнения и выбора решения. Дискретные выборки (чис- 
ловые значения отсчетов) анализируемого поля получаются по- 
средством блока пространственно-временнӧй дискретизации 
(ПВД). Заметим, что блоки Нь, С; совместно определяют скаляр- 
ные произведения векторов 2 и Чи;. 

Алгоритмы оптимальной пространственно-временной обработ- 
ки, непрерывные по одной координате и дискретные по другой, 
равно как и алгоритм непрерывной пространственно-временнбӣ 
обработки, получаются из дискретного алгоритма (4.3), (4.8), 
(4.9) путем предельного перехода по соответствующим координа- 
там. В частности, при разнесении по пространству (4.4) и (4.5) 
следуют из (4.8) и (4.9) при устремлении к нулю шага дискрети- 
зации поля во времени. 

В случае факторизуемой по пространственным и временной 
переменным корреляционной функции помехи при ее дискретиза- 
ции во времени и по пространству получается корреляционная 
матрица, которая допускает факторизацию [61] в виле кронеке- 
ровского произведения В == В! В", где В! и ВП — матрицы кор- 


1 Перемножение пар чисел может осуществляться последовательно с на- 
коплением результата или параллельно для всех пар чисел (многоканальный 
перемножитель) . 
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‘реляции шумового поля соответственно по временной и простран- 
ственной координатам. Тогда [85] Ҹ== В-'— (В) © (ВИ) 1, и в 
этом случае пространственная и временная обработка принимае- 
‘мого поля разделяется. 

При разнесенном по пространству приеме для факторизуемой 
‘корреляционной функции помехи В (і, Ё) = ВПБ! (і, #), откуда ре- 
шение (4.6) можно записать в виде Ч(Ь Г) =ЧЩЫ(Ь Г), где 

Т 


чр, #) является решением уравнения [ОЬ РАТИ, Р) а 
б 


600—0"), а УИ (ВШ), 
В предположении факторизуемости комплексного входного 


сигнала можно записать и; (#) == и!, й1: (1). Тогда алгоритм дискрет- 
ной по пространству обработки также разделяется по перемен- 
ным и имеет вид (4.3), где 


тт. А 
= ке] (ОЧІ, Руд (Р) аа чаи, 


у АРЕНЕ 
т 0 2 уч, Ку, (07) арип душит. 
00 


В том случае, когда помеха ё-коррелирована во времени, для 
дискретной обработки по пространству имеем 
Т. я . Е 
== Ве [аа (даут у= 2 Епа рпа, 
б 


Т 
где Ец= [[ич (2) 2а. : 
. 0 


.4.2. Алгоритм оптимального приема при неопределенной фазе 
Представим ожидаемый сигнал в [-й ветви разнесения в виде 


‚ ши () = (ито (2) соѕ фи-- блю (2) ѕіп ФИ, (4.10) 
‚ где ү; — коэффициент передачи по /-й ветви разнесения; 4! — слу- 
чайная фаза в этой ветви; ию({) — ожидаемый сигнал і-й пози- 


‚ии в месте приема по {-й ветви разнесения, прошедший детерми- 
. нированный однолучевой канал с единичным коэффициентом пе- 
‚ редачи. 

"Определим оптимальный байесовский алгоритм независимого 
приема элементов сигнала (4.10) на фоне гауссовского аддитив- 
ного шума. 

Предположим сначала, что шум по всем ветвям разнесения не- 
коррелирован и в [-й ветви разнесения имеет корреляционную 
функцию ВКЁ Г). При фиксированном значении вектора парамет- 
ров ф== (фа, Ф, ..., фі) нормированный функционал правдоподо- 
бня согласно (4.4) и (4.5) определяется равенством 


І, Ь 
і; (Ф) =ехр 4; тҮ У с0$ {ф:-—Фаи) = ие} 5 
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где у= оао) ини ЧЕ >! Яо (0) бони (0990 — энергети- 
ческое отношение в /-Й ветви разнесения; 

Уи=У Ха Узи; Фи=агсв Уш/Хи; Ха= {а (0) ис по (ВЕ 

Үд= {21(0) иод по (В) 48; Чоп йо (1) = (910, К) шоо); 

Йоп но (Ё) = УЧ Е) йо ()а. 


1. 
Отметим, что энергетическое отношение А2;== У) үѓу/2ио в этом слу- 


11 
чае не зависит от вектора случайных фаз Фф. 


Усредняя нормированный функционал правдоподобия по слу- 


чайным фазам ф, /=1, Г, которые считаем независимыми и рав- 
номерно распределенными на интервале [—л, л], получаем 


1, 

в, 
= (1. (6) М (о) аф] ёг! “п * еур соз (Фи) др, — 
= [1 (9) (6}46= реті Ф; = 


—_е 
(2л) я 


= Виет" не Го (Ин) . 


Оптимальный байесовский алгоритм приема при неопределенной 
фазе принимаст вид 

1, 1, 
аге тах{ Х [п (Иа) —2 И? -- ша}. (4.11) 


Структурная схема приемника, реализующая алгоритм (4.11), 
представлена на рис. 4.3. Эта схема является обобщением схемы 
рис. 2.2 одиночного приема при неопределенной фазе. 


Рис. 4.3 


Для двоичной системы сигналов алгоритм (4.11) принимает 


ид 
1 САА! Е 8 
№ (Ен) __ 2: (2-й) — п 920. 
5 ии. У) 2 1 ( 10 ою) Р == 
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В случае двоичной системы с активной паузой 


1 
в (71 И) — п = 0. 
б Б) а 
Рассмотрим теперь часто реализуемый на практике случай, 


когда сигналы во всех ветвях разнесения согласованы по фазе 
(ф==ф, [==1, 2, ... 1) (47, 128, 134]. Вектор принимаемых сигна- 


лов в этом случае н; (2) =и’; (1) со5ф-+ и’. (2) ѕіпф, где и’и(Ё = 
= ую (8); (= ув (0. 

Тогда нормированный функционал правдоподобия для фикси- 
рованного значения параметра ф при приеме точно известного 
сигнала на фоне гауссовской аддитивной помехи определяется ра- 
венством 
1: (ф) =ехр{Х*; с0$ ф-+ У”; зіп ф—#2;} = ехр{ И”; соз (ф—Ф”:) —#?;} , 
где ХА = [27 (0 и’: (046 Үл 27 (1) и: (0946, 
Шоп (В = Ч Р) ш (Р) а; 
Шота (В = ЧОЕ Ри (Р); 

——————————– у’ 
у= ИУ; Ф':=агсів у. 
і 
Отсюда оптимальный байесовский алгоритм приема при согласо- 
вании по фазе сигналов ветвей разнесения 
агр тах {шт /0(У7:) —А% +10 е), (4.12) 
1 

который при соответствующем определении входящих в него па- 
раметров полностью аналогичен алгоритму одиночного приема 
при неопределенной фазе, подробно рассмотренному в гл. 2. 

Отметим лишь, что для системы с активной паузой (А2;== А?) 


при реализации алгоритма максимального правдоподобия (г:=е) 
вместо (4.12) получаем эквивалентный алгоритм 


ага тах И". (4.13) 


Если аддитивная помеха в канале некоррелирована по различ- 


4. І, 
ным ветвям разнесения, то у Х’ а)? + (х, Ү'а.)2, где 


Ха {02009910 Р)ш а (2) аР = Хи; 
Ү'а= ((а(ОЧКЬ РРР) а = тҮ (4.14) 
и алгоритм (4.13) сводится к когерентному сложению сигналов по 


отдельным ветвям и некогерентному выбору знака (номера) сим- 
вола, регистрируемого на выходе решающей схемы. 


198 


4.3. Алгоритм оптимального приема 
в общем гауссовском канале с неселективными замираниями 
в каждой ветви разнесения 


Ожидаемый сигнал (4.10) в [-й ветви разнесения представим 
в виде ии(2) =жино (#) + ий (Ё), где х= үсоѕ фі, и=утф: — слу- 
чайные квадратурные компоненты передаточной функции канала 
по [-й ветви разнесения. 

Составим вектор случайных параметров 


№= (х7, ут) (21, хі, ув 6 00) (4.15) 


и будем в дальнейшем считать его гауссовским с плотностью рас- 
пределения 


= і Г ат) К (А | 41 
И (0) ауа е0 | —> 0—0" К п) ). (4.16) 
где тр = (013, .., Тхь, Ти, .. Тур) Т — вектор математических 
ожиданий; К — корреляционная матрица вида 

Кк, Кз 
к= с 

Кат Кә 
причем 


оо о о 
К,= (Кель) он] гле К [и и) о? ] Ты, =; 
К; = [хь]. 

При фиксированном векторе параметров А нормированный 
функционал правдоподобия 


Ра 
#(^) = ехр( 5 рУ Гаа + ул Үт мнению -—- Уутенто— 
= 


1 ~ 1 ~ 
— $ утенио + 3 Итвнто]}, (4.17) 
где Ат = [21 (И) Чоп ато (0) 46; Уза = [21(8) боп апо (В) 6; внто= нюх 
Х цоп что (2) а= | йо (2) Йоп что (2) 6; ипо Г ино (0) дох ато (0) = 


=— (ю (8) Цоп {то (#) 46; иоп ито (#) = Гы (Ь Г) ито (Р) АЕ; боп апо(ё) = 
= [Ҹһ (А, Г) то (РГ) 4Е; Ф. (і, Г) — элемент «обратной» корреля- 
ционной матрицы \(Ё, #) аддитивной помехи. 

Выражение (4.17) с учетом (4.15) можно представить в сле- 
дующем виде: 


(А) =ехр(хитА— = Ае}, (4.18) 
г. 1. РА 
тде Х;= (У Ха, У Ха. Х Хаг, 
п=1 п=1 п=1 
РА г. 
У Ишь --, Х Уть)Т; 
п= п=1 
| 21 =] Е 
= ; 
—#2 ёй 


зи = [енто], =; 22 = [ео] 1, п. 


Усредняя функционал (4.18) по вектору случайных параметров 
А с распределением (4.16), получаем усредненный нормированный 
функционал правдоподобия в общем гауссовском канале с неселек- 
тивными замираниями, коррелированными в различных ветвях 
разнесения: 


1 Т. Гат 
= ПЕНЬ НЕН ХТА. = 
ц {0А (Аах р ста ўехр {Х;А 5 А е, 


— пк (а —т)) 4А. (4.19) 


Нетрудно показать, что матрица еғ;, а потому и К-!+е; являются 
действительными и симметрическими. Поэтому после интегрирова- 
ния (4.19) в предположении положительной определенности мат- 
рицы е; получаем [4, 89] 


1 0 Ее: хт, 
тегаи авы ааа 


+ = (Х,— ет) (К-1-- )-1(Х, — вп) } 


и алгоритм оптимального байесовского разнесенного приема с 
коррелированными по различным ветвям разнесения неселектив- 
ными замираниями имеет вид 


ататах (Хут т, (и — вита)” (14-6) 1 (уаты) — 


— пут є, т т ае (1+ Ке) + тг}. (4.20) 


В частном случае, когда замирания сигналов отсутствуют 
(К==0), из (4.20) получается алгоритм когерентного разнесенного 
приема 


А 
ага тах( 5, [Хата + Уати]— = тейт, | те, 


2, 1 
тде Хи= Х Хиь Үн== Х У, который не отличается от алгоритма 
п=1 


п=1 
когерентного приема (4.3). 

Если аддитивные помехи в различных ветвях разнесения не- 
коррелированны, то Ҹһ (ЁЬ /) =0 при [5л и Хи= Хаш; Үл== Үш; 
810==0; вино =0 при /5л. Тогда алгоритм оптимального байесов- 
ского присма ири независимых по различным ветвям разнесения 
неселективных замираниях можно представить в виде 


р 
ага тах (5) ев тт + хау 
Е 


+ 2014 212.11) сё 
01 ту \ Е 
ими 0, н) р 29 


ГА 
өе 1а(1282) (14-20) — а, 


200 5 ы; 


А Г | 
где Пи о? ыИ? но; Ино? И? о; ож -внио; ОА аш; О?и= 


== 02у. 

Реализация алгоритма (4.21) сводится к суммированию ре- 
зультатов, получаемых в отдельных ветвях разнесения, и их пос- 
ледующему сравнению. В каждой ветви используется такая же 
схема приемника, как при оптимальном одиночном приеме с не- 
селективными замираниями, — линейно-квадратичная схема. 

Для реализации алгоритма (4.21) при временном разнесенин 
требуется устройство «памяти» для хранения результатов обра- 
ботки сигнала по (Г—1) предшествующим ветвям разнесения. 
Это является недостатком временнбго разнесения. Память (напри- 
мер, на длинной линии) требуется и при разнесении по многим 
лучам. | ` 

Отметим, что алгоритм приема (4.21) для случая, когда [= 1, 
полностью совпадает с алгоритмом оптимального. одиночного 
приема в однолучевом общем гауссовском канале с неселективны- 
ми замираниями. й 

При использовании теории разнесенного приема временных 
процессов для исследования оптимальных присмных устройств в 
каналах с селективными замираниями (во времени, по частоте!) 
число ветвей разнесения [. (каналов обработки) практически 
всегда можно выбрать конечным исходя из допустимой точности 
описания модели селективного канала. В частности, при использо- 
вании разложения Карунена—Лоэва для образования сигналов 
отдельных ветвей их число определяется интервалами корреляции 
поля по соответствующим аргументам. 

Структурная схема приемника, реализующего алгорнтм прнема 
(4.21), представлена на рис. 4.4. Здесь показан вариант реализа- 


ции, при котором в канале обработки с номером # (1=0, т—1) 


1 Пространственная селективность поля при его анализе в дискретных точ- 
ках пространства находит свое отражение в корреляции временных сигналов 
отдельных ветвей разнесения. 
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производится обработка входного сигнала 2({) в Г-ветвях с опор- 
ным сигналом они (#) = { [| Ч 2) шо (#) 4 и других Г-ветвях с 
опорным сигналом йошии (2) = | [ (6, 0) б (07) аЕ. 


02.1 --т == 
Используя параметры 42== РТА р а а= 
02:41021 


= 121 (1+492); В = 021/02, запишем алгоритм (4.21) в виде 
8, (— = 1 у у 
| ааг вад 2ИР 
= (1+ 2 916 
А (14-82) 0 4) 


з 
Сбн) 
2(. ТОРУЕВ ) 
(14 620) (1 - 920) 
2 121 В; 


ы 5 А и[(1 + (1+ 2 ~ 
где = -, ЕР а +90 СЕВ) (Г 9) 
—1п 8. 

Для двоичной системы алгоритм (4.21) упрощается: Лоо, 


1 3 з 
Ав= = ___ Кет х 
где Ло а он) оа и и) + 


ои тиу у= 031 | (ты х ~ 
8 21+ 288) |=. + зону Ке А 
САТ ( ту з 
би (ти ү 
За) (ои 
— квадратичная форма гауссовских величин: 


2 1 Ум (1 4- 227.) (1-Е 2^9 рог) 
2 


о = Іп —— 
Г. а = (22) +21) 


— пороговый уровень. 
Раскрыв скобки, алгоритм (4.21) можно привести к форме, реали- 
зуемой квадратичной и линейной обработкой: 


—&|, 


С о? су 
ага тах °_ Х? у ү? 
т, (21 зазна жми 9+ 
т ту! , 
х у у ГАХ 4.22 
грота Аи а) И ) 9 
где 


ГА 
а= Ў е а (1-22. (1-22) + 
ф=1 


т? уц ти уц 1- 8, 
63 (1 282511) оу (1 - 21211) 
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При симметрии модели по ортогональным компонентам (0*и= 
== 05) алгоритм (4.22) принимает вид 


та Хи тиУн ] у 
ате тах О тота | о”. (4.23) 


В данном случае квадратичная обработка выполняется некоге- 
рентной схемой и, в частности, может быть реализована с по- 
мощью согласованных фильтров с детекторами огибающих. При 
=:= и при отсутствии регулярной компоненты оптимальный ал- 
горитм (4.23) сводится к некогерентному каена квадратично- 


с 
го суммирования величин /2; с весами ——————— 
т у 2014 А0) 


1, о? Ж Я 
В 2 2 
атак У а Ў 0). 
р 5 20+) й 
Если квадратурные компоненты коэффициента передачи кана- 
ла имеют нулевые математические ожидания (1;.=ти==0), то 
Ре (4.22) принимает вид 


ага тах |) | ош ха 9и үч | (4.24) 
2 2+ 2121) 2 (1-Е 2821) } 

и требует когерентной квадратичной обработки. Для каналов со 
слабо выраженной регулярной компонентой алгоритм (4.24) прак- 
тически не отличается от оптимального (4.22). Если о?=ои= 
—0(#2,и==Й?,и==0), из (4.22) следует алгоритм чисто линейной 
Аа (когерентного сложения} 


ти Хи ту Уи Д 4 
р || пани Жи ] о). (229) 


Для каналов с сильно выраженной регулярной частью алгоритм 
(4.25) практически не отличается от оптимального (4.22). 

Для случая, когда сигналы в месте приема для заданной по- 
зиции { по всем ветвям разнесения образуют ортогональную в уси- 
ленном смысле систему {и(Ё}} при соответствующих «весовых» 
функциях, т. е. при выполнении условий 


ешао= енто =0, (927, (4.26) 


и при произвольной корреляции помехи в отдельных ветвях раз- 
несения, из общего алгоритма (4.20) также получается алгоритм 
(4.21). 

Если одновременно с (4.26) 


@13п0=0, 15} Ур п, (4.27) 


ага тах 


і 


*) В дальнейшем алгоритм приема для систем с активной паузой 
аг тах{ Ў У?и} будем называть алгоритмом квадратичного суммирования, 
уже ненуе в $ 2,2, 
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то можно говорить о выполнении условия разделения сигналов 
отдельных ветвей разнесения, что на практике имеет место с тем 
или иным приближением. 

Для случая жесткой связи ветвей разнесения, когда квадра- 
турные компоненты канала одинаковы во всех ветвях (х= х, 
== у), функционал (4.17) записывается в виде 


і Ё РА 1 1 Г. 1, 
1 (х, у) =ехр(х У У Хаһ+ у рр Хи. (2+0) 5 х ето} 


и после усреднения его по х и у, которые здесь полагаются неза- 
висимыми гауссовскими величинами, получаем для этого случая 
оптимальный алгоритм приема 


02, тх ГА Л з 
аге гах жи Є + У х.) + 
‘р (. +9, У У а) ея 


= п=1 


02у ту іт з 
(п Ў Үл) —ә). 
(1+5 У чин) г Чи 
1==1 пе] 


1 А ЕЕ 
где = (1+0 У У ето) (1+0, 2, Хеньыо) — т ёг. 
= = 


р п=1 


4.4. Обобщенный алгоритм максимального правдоподобия 


Найдем теперь правило разнесенного приема при неизвестных 
законах распределения фаз и амплитуд сигнала исходя из обоб- 
щенного алгоритма максимального правдоподобия. При фиксиро- 
ванных параметрах х, у (») логарифм нормированного функцио- 
нала правдоподобия согласно (4.18) имеет вид 


І (А) = ХА > Мед. (4.28) 


Процедуру разнесенного приема, реализующую обобщенный ал- 
горитм максимального правдоподобия, можно записать так: 


аго тах(тах[Хат%——7-А7еА]). (4.29) 
р 


Значения параметра А, при котором достигается максимум выра- 
жения (4.28), определяется из условия 4 т 1, (А) /4А==Х.—вй=0, 
откуда А==є;-!Х; и обобщенный алгоритм максимального правдо- 
подобия для разнесенного приема (4.29) представим в виде 


аге тах {Х,Те:-1Х;). (4.30) 
р 
Если помеха в канале некоррелирована по различным ветвям 
1 1 
азнесения, то г; == йіа ў Ая Я Я не 
‚ " 4 но 212155 2 о 2920" 212316 


50 
ТУ 
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ыы 


\ и, учитывая, что Х;= (Ха, Хе, ..., Ха, Уа, Уз, Уш)? 


и У=У +, запишем алгоритм (4.30) так: 


а уз А 
а етих [5 ри | (4.31) 


Для систем с активной паузой по всем ветвям разнесения, 
(А20 = Һ?о) (4.31) сводится к алгоритму 
Ё 
аге тах 5 Уи, (4.32) 
ғ = 
названному алгоритмом квадратичного суммирования. Это обстоя- 
тельство подчеркивает особый интерес к нему в практике разне- 
сенного приема. Нетрудно видеть, что алгоритм (4.32) следует из 
(4.21) для систем с активной паузой при == в симметричном 
по всем ветвям (024==024:==02) рэлеевском канале (42==0). 

В дальнейшем будет показано, что для широкого класса кана- 
лов и систем сигналов алгоритм квадратичного суммирования с 
весами 02,/(1 + 2/2.) по помехоустойчивости мало уступает опти- 
мальному алгоритму (4.21). Будет показано также, что для кана- 
лов с сильно выраженной регулярной частью в каждой ветви 
разнесения (421) линейный алгоритм (4.3) по помехоустойчи- 
вости мало уступает оптимальному алгоритму (4.21). 


4.5. Помехоустойчивость двоичной системы 
при оптимальном разнесенном приеме и точно известном сигнале 


Согласно алгоритму приема (4.7) при в: ==е вероятность ощиб- 
ки (одинаковая при передаче любого символа) определяется ве- 
роятностью выполнения неравенства р=Р{=>А}, где Е= 


= ат) оно (0ав А [т (дит (д Гат (2) поно (000 — 


— {ао (ион (04+ аот (0) чоо (0) = = Гарт (0) шов» (1) 44. 


Здесь & является гауссовской случайной величиной с нулевым 
средним и дисперсией КЕ | ирт (1) опр (#) 94. Тогда вероятность 


ошибки 


1 } РИ ЛАКА 
р [1—Ф(- Уи»). (4.33) 
Формулу (4.33) можно представить в виде 
1 а =. 1 Я 
р= 11 —ФИ В, где 72 = тё» (4.34) 
23, 1 Я 
І ол р | ПР м 
^ ец 211 
7] 1 при ЧМ; 


2 при ФМ. 
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Для некоррелированной по различным ветвям разнесения ад- 
дитивной помехи Аё= 5 12, и вероятность ошибки 


1 Вах 
р |1—9 | лу |, (4.35) 


Ба 
а 1 
где 12, — 5 ш== 2. 


_ Результат (4.35) означает, что при оптимальном когерентном 
приеме и некоррелированной по отдельным ветвям разнесения ад- 
дитивной помехе результирующее отношение сигнал/помеха равно 
сумме отношений сигнал/помеха в каждой ветви. 


Обозначим! 
бу = т Иа. (4.36) 
Д 


Тогда вместо выражения (4.35) можно записать 


р= 111-0 СЕ 


о 
Учитывая (4.1), имеем р= : 1 уз од У ё ||. 


При р»=0 энергетический выигрыш от разнесения в идеальном 
канале 


РА 
"= И» (4.37) 


Знак равенства в (4.37) выполняется при 52,=0 {1>2). 
Если же ир=0, то энергетический выигрыш от разнесения 


и= Ы ё, (4.38) 
ть Ги 

может быть и меньше единицы. Так, если 821==1, [=1, Г, то = 

==11—°*р и с ростом Г. выигрыш увеличивается при пр и умень- 


шается при рь2>1. В этом случае помехоустойчивость связи ухуд- 
шается из-за неэффективного использования мощности передат- 
чика в отдельной ветви разнесения в большей степени, чем улуч- 
шается в результате разнесенного приема. Если рь=1, то разне- 
сение в симметричном канале (5%==1) не дает никакого выиг- 
рыша. 


1 Подчеркнем, что используемый в дальнейшем параметр #2, определенный 
согласно (4.36), характеризует отношение сигнал/шум в первой ветви разнесе- 
ния, в то время как фигурирующий в (4.34) параметр А? обозначает отноше- 
ние сигнал/шум по всем ветвям разнесения. В дальнейшем будем считать, что 
ветви разнесения пронумерованы в порядке убывания интенсивности сигнала. 
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Как видно из (4.37) и (4.38), разнесение может дать опреде- 
ленный энергетический выигрыш и за счет использования ветвей с 
относительно малыми (по сравнению с #?,) отношениями сиг- 
кал/помеха. 

Для исследования зависимости вероятности ошибки от про- 
странственных характеристик сигнала и помехи рассмотрим под- 
робнее сдвоенный прием на разнесенные в пространстве точечные 
антенны при использовании двоичной системы сигналов для двух 
частных моделей аддитивного шума в канале. 

А. Сосредоточенная помеха представляет собой однолучевой 
сигнал типа (1.17), пришедший с направления өц: 


пе(Ь Г) = то (2) соз [—®тё + фп (2) += (г, го(01)) + Аф(Өр, & г)], 


(4.39) 
где вп, Аш — средняя частота в спектре помехи и соответствующая 
ей длина волны; го(8,) — единичный безразмерный вектор, опре- 


деляющий направление прихода помехи. 
Корреляционная функция помехи (4.39) с учетом «белой» ком- 
поненты иф (Ь г) определится соотношением [см. (1.80) ] 


В» (і, Р, г, г) =В(Ь Р) [В (т, г) соѕ оп(2—#) +В (г, г’) ж 
Хзіп @п(2-—-#/)] + №5 (2—2, гг’), (4.40) 
где Ви (г, г’) =<соѕӨ(г, г, 9)»; Вз(г, г’) = (г, г’, 6); 6(г, 
г 6) = (г, (6) +69, 9) 8, 64). 
п 

Б. Корреляционная функция аддитивной помехи определяется 
моделью (1.78) 
В, (і, Ё, г, г’) = [ое 11 М (х7) 6 (2—2, уу, 2—27). 

(4.41) 

Случай А. Конкретизируем формулу (4.33) для случая прие- 
ма двумя точечными антеннами!, расположенными в точках г: и 
го==г Г, при использовании модели (4.39) в предположении 
$-коррелированности квадратурных составляющих помехи В (+, 
Г) = № ([-Г). Тогда корреляционная матрица алдитивной поме- 
хи представляется в виде 


р р |. <соѕ 0 (гу, г», Д 

В, (В Е) = №5 (1—2) е 
<соѕ 0 (гу, г,, 8), 1-4? 

где а2== №2Е,2Р,2Е,)№ — отношение средних мощностей квази- 
белого шума и сосредоточенной помехи в анализируемых точках 
пространства. Предполагая, что разность фаз Аф (ғ, Өп) — Аф (г’, вп), 
обусловленная кривизной фазового фронта волны, имеет симмет- 
ричное распределение, можно записать 


' Под точечной понимается антенна, размеры которой намного меньше дли- 
ны рабочей волны. 
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«В, ть 8) =, 005-2 (р, г,(0,)) 
п 


—- коэффициент пространственной корреляции сосредоточенной 
помехи в точках гу и Го==г, +7, где ри=В»ь(Ь Ё, г, Го) /В (Ё, В = 
2=7соэ[Аф (ғ, 9) —Аф (го, 0.) 1) — коэффициент пространственной 
корреляции двух точек на фронте волны помехи, лежащих на под- 
лучах, приходящих соответственно в точки гу и г›==г! г. Тогда 
обратная корреляционная матрица определяется выражением 


Еее) а. 
а во" р, го (00) 
п 


х 


Га, —соз 22 (г, 9.) 
А т 
ов 27.01, е0), 1а 

№ 


Для сигналов, определяемых моделью (2.48), вектор ожидаемого 
разностного сигнала 


се [+ 2а 


т (тт 06| 


9.00 = 5, (0 р 
со [р 22, 00] 


Е [9+ (т, 169) 
45 (5 и , (4.42) 


зіп |» + 2% (го, Го ө] 


где го(@,) — единичный безразмерный вектор, определяющий на- 
правление прихода сигналов; А — длина волны, соответствующая 
«средней частоте в спектре сигналов. В рассматриваемом случае 
формула (4.33) принимает вид 


1 1 
=] — 
Р |! 5 


2 2л 2л 
А ай расов (е, (80) соз 55 (8. те) 


ар русско 20 (6, (6) 
п 


(4.43) 


Анализ (4.43) показывает, что если можно пренебречь флукту- 
ационным шумом (а2=0) и р„=1 (волна помехи является плос- 
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кой), то возможна полная компенсация сосредоточенной помехи 
при условии 


№т = (г, го (01), Ль = (г, го(0,)), т, Е=0, =1, =2, ..., (4.44) 
или м ("+ ) (г, г009,)), л (+ 2) (г, го(0,)), 
т, 6—0, +1, +9, .., (4.45) 


т. е. когда колебания помехи в точках наблюдения синфазы, а 
сигналы не синфазны или когда колебания помехи противофазны, 
а сигналы не противофазны. При этом возможно соответственно 
вычитание или сложение принимаемых в двух точках колебаний с 
надлежащими весами. 

Если рп= —1, полная компенсация сосредоточенной помехи 
возможна при условии 


т (г, го(Өр)), Ам (&- 0,5) = (г, го(0,)), & т=0, =1, +2, 
(4.46) 


или (т), го(0,)), А9 (г, го(0,)), 6, т=0, +1, =2, ..., 
(4.47) 


т. е. когда колебания помехи в точках наблюдения синфазны, а 
сигналы не противофазны или когда колебания помехи противо- 
фазны, а сигналы не синфазны. В этих сингулярных случаях ве- 
роятность ошибки равна нулю. 

При приеме поля одной антенной в точке г! согласно (2.44) ве- 
роятность ошибки определяется формулой 


р У чз а 


Сравнивая (4.43) и (4.48), видно, что энергетический выигрыш 
ПВ обработки в двух точках по сравнению с обработкой в одной 
точке 


201-9) рае (т, го (бы с 22. в гы] 
п 


Н) 


(4.49) 
(146 22) — рп 


Можно показать, что энергетический выигрыш, определяемый 
(4.49), удовлетворяет неравенствам 


1< 


= 
14-а + [рд | соз =— "п, Го (01)) 
<т< ике 
14 2 — [ры|. а, Го (91) 
п 
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Отсюда видно, что оптимальная ПВ обработка по двум точкам в 
любом несингулярном случае дает выигрыш по сравнению с опти- 
мальной чисто временной обработкой в одной точке. 

Из (4.49) следует, что если компонента флуктуационного шума 
отсутствует (22=0) и волна помехи является плоской, то при вы- 
полнении одного из условий (4.44), (4.45) при ра=1 или (4.46), 
(4.47) при ра=—1 энергетический выигрыш т= оо, т. е. за счет 
пространственной обработки возможна полная компенсация сосре- 
доточенной помехи. 

В случае, когда в канале отсутствует сосредоточенная поме- 
ха, №=0, а?--оо, из (4.49) следует 7=2, что соответствует коге- 
рентному накоплению в двух точках. Такой же результат (= 2} 


получается и тогда, когда (г, го (61) ) = 2 (2т--1), т=0, +1-Е2, 


со т. е. в этом случае эффективность сдвоенного приема такая, 
как в канале с чисто белым шумом. 

На рис. 4.5—4.8 представлены графики зависимости энергети- 
ческого выигрыша (4.49) от коэффициента корреляции ри при еле- 
дующих значениях параметров: 


а= МЭРЕ 2 0, 01, р; 10; 100; 
№ 
ВЫ 0; 0,25; 0,5; 0,75; 1; 
(г, го (9) 
с 780) 0 0,125; 0,375; 0,5; 0,625; 0,875; 1. 


$0: 2-0 
6-0; =! 
$-05;6=05 
6-1; с=0 
фт =! 


= 025, с=0 
$=422,6=05 
$=029;6=1 
6=475:5=0 
$=075; 2-05 
= 6755 =! 


7-68-48 05-02 0 82 00 0808 р Ет] 18 2 =й 5 7 ТА Ти 17—18 Б 


Рис. 4.5 Рис. 4.6 
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ти 
5+ 425 с=0 47 
025-05 В 1 
6=025. 6ы 
фе 073;с=0 
"025 с=65 


1,95 


$=0;6=05 
Б=15с=0 
6 85;с-1 
$- 1,005 


Рис. 4.7 " Рис. 4.8 


Эти параметры зависят от параметров канала, а также фазовых 
соотнощений сигнала и помехи. 

Можно видеть, что с ростом параметра а? (отношения интен- 
сивностей флуктуационной и сосредоточенной помех) область зна- 
чений энергетического выигрыша все более плотно группируется 
около значения 3 дБ. 

Случай Б. Рассмотрим теперь случай, когда осуществляется 
временная обработка принимаемого поля двумя антеннами в точ- 
ках гу и го=гу+т, а корреляционная функция аддитивной помехи 
задана моделью (4.41). Тогда 


„Г (-М2Е,)2Е,2Е,, а?е-2151 у, (у) ҳо | 
В, (0, Е) = (1—2 Р 
"(6 0) =8( Гар (о МЗЕ,)2Р,ЭЕ,, 


где х%о(5) = |0 ВЕЕ 
м 0, 2-20. 
Обратная корреляционная функция 


п — $(1—2) 

Я (о? 4- МР) (2Ру 2Р,)2 — оќ е 72911 у (у) ҳо (2) 

х| (9+ М2Р) 2Е2Р,, —0%е-м 1 (И) Хо (2) 
—0?2е-91х1 (0) хо (2), (02+ М2Р,) 2Р,2Е,, | 


С учетом (4.42) формула для вероятности ошибки - (4.33) прини- 
мает вид 


2 
2Е. А (о2-М2Е,) 2Ру2Е; — азе 151,00) хо (2) от (г, го (ви) | 


(0? 4- М2) (2 Ву 2Р,)2 — оќ ея (у) ҳо (2) 
(4.50) 
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Если у520 или 2540, из (4.50) получаем 


2Е,. ү? 
= |1 ьн || 
Р а «|. И и (о + МР.) 2Ру2Е, )] 


То есть, когда значения помехи в отдельных точках не коррелиро- 
ваны, вероятность ошибки не зависит от частоты и направления 
прихода принимаемой волны. 


Если у=0 и 2=0, то из (4.50) следует 


28, "| (о МЕ) ЭР Е, — се 915 га (г, гь (9а) ) 


” Р . (450 
(02 + МР)? (2 Ру.) — ае 28151 


При м (#+ >) = (г, го(@.,)), &=0, +1, +2, ..., вероятность ошиб- 


ки (4.51) принимает минимальное значение 


о а) 
Рт — 2 2 (0% + МЕ.) 2Е,2Е, — 036—911 


Иначе говоря, когда поле помехи коррелировано в точках наблю- 
дения, вероятность ошибки будет минимальной в том случае, если 
сигнал в эти точки приходит в противофазе (это можно объяснить 
возможностью более полной компенсации сосредоточенной поме- 
хи). 

Учитывая, что при приеме поля в одной точке г, вероятность 
ошибки определяется равенством 


ТЕ 
= [11 у Ез. ) , 
2 2 (02 4- МЕ) ЕЕ, , 
получаем выражение для энергетического вынгрыша ПВ обработ- 


ки в двух точках пространства по сравнению с временной обработ- 
кой в одной точке 


2Е. М2Е 
2 (122 =) гку2л, |( 2з 2р, — 
/ 


2 
м =) (2Ру 2:8 — — 
ах] 2л. 
—= Хо (0) Хо (2) соз 2 (Г, го (Өш) 
и 


Р 4.52 
ре) ҳо (2) ( ) 


Если 0560 или 2520, то из (4.52) следует, что т=2. Это соот- 
ветствует когерентному накоплению сигнала в двух точках при 
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некоррелированном в этих точках аддитивном шуме. Если у=0 и 
2=0, то из (4.52) 


12, 2. 
2014 9528-)зғу зл, (1-58) ызр, ее оар ть) 
Ш 


в= о? о? 
І С 
(4.53) 
і . 
Б ох 


Рис. 4.9 Рис. 4.10 
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Выигрыш (4.53) удовлетворяет неравенствам 


Жил т Птах, ГДЕ ит = 


ых =2-- 


2(1-- №22 х/03) 2Еу 2Е, 


(1-- МЕ, Јаз) 2Ру 2Е, -- е1 хі 


к 2Е, — =! 


> 2, 


Нижняя граница Пин» достигается, когда поле сигнала приходит 
в точки наблюдения в фазе (Лаќ== (г, то(Ө,)), &=0, 1, +2, ...). 
Поскольку на практике 2Р,2Р,>1, то тт 1. 


}05 


Рис. 4.11 " 


2м 


Верхняя граница достигает- 
ся при приходе сигнала в точ- 
ки наблюдения в противофазе 


оа (к) = (т, г0(9,)), = 


=0, +1, +2, ...). 

Сопоставляя (4.53) и (4.49), 
можно видеть, что при равен- 
стве коэффициентов корреля- 
цин помехи в двух моделях 


Ай 
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е-а|х| = ри соѕ (г, го(9,)) энергетический выигрыш для моде-- 


п 
лей помехи А и Б выражается одной и той же формулой, если а? 
удовлетворяет условию (1 -М2Р,/0°)2Е;2Е,= 1 +а?. 
Исследование выражения (4.53) показывает, что энергетичес- 
кий выигрыш ‘монотонно зависит от а|х|, стремясь к значению: 
3 дБ при а|х| со, и на него оказывает влияние знак величины 


Ь=соѕ 2" (г, го(6,)), определяющий фазовое соотношение в от-- 


ш 
дельных точках антенны. Если параметр 0<0, то п>>2 и с ростом 


а|х| выигрыш монотонно убывает. Если 020, то зависимость энер- 
гетического выигрыша от а|х|, вообще говоря, немонотонна и он: 
стремится к асимптотическому значению (3 дБ) снизу. 

На рис. 4.9—4.12 приведены зависимости п(а|х|), определяе- 
мые формулой (4.53) при следующих значениях параметров: 


2Р,2Е,=1; АЕ 0; 0,1; 1; 10; = 080) 0; 0,125; 


и 

0,25; 0,375; 0,5. 

Можно видеть, что с ростом параметра 4? асимптотическое значе-- 
ние выигрыша, равное 3 дБ, в случае заданного значения интер-- 
вала корреляции /,== 1/а достигается при меньших значениях рас-- 
стояния между точками наблюдения х, а в случае за-- 
данного расстояния между точками наблюдения х — при больших: 
значениях интервала корреляции /,. 


4.6. Помехоустойчивость одной схемы 
дискретной ПВ обработки поля 


Для иллюстрации практической реализации дискретной по про-- 
странству обработки поля рассмотрим схему адаптивного компен- 
сатора сосредоточенной помехи, под которой здесь понимается уз- 
кополосная помеха с полосой А <Р. Число парциальных кана- 
лов компенсатора (число антенных входов нли чнсло анализируе- 
мых точек) определяется числом помех, действующих в полосе сиг- 
нала [123]. 

В случае узкополосных сигналов, когда наиболее вероятным: 
следует считать попадание в полосу сигнала только одной сосредо- 
точенной помехи и, (ѓ, г)*, число парциональных каналов компен- 
саторов можно взять минимальным и равным двум, т. е. осуществ- 
лять сдвоенный по пространству прием в точках Г: и гг. Схема: 
адаптивного компенсатора показана на рис. 4.13. Она анализиро-- 
валась в [6]. В указанной работе определены параметры схемы,. 
при которых обеспечивается минимальная средняя мощность сум- 
марного шума на выходе компенсатора. 


* В этом параграфе будем впредь сосредоточенную помеху именовать. 
просто помехой. 


21% 


Поскольку помехоустойчивость системы определяется отноше- 
нием сигнал/шум на выходе компенсатора, то представляется це- 
лесообразным выбирать параметры приемника (схемы компенса- 
тора) именно из условия максимизации этого отношения. Эта за- 
‚дача здесь и рассматривается. 


Фенобной 


ломпенсациан 
ный к гал 


Рис. 4.13 


Схема рис. 4.13 позволяет получить одинаковые по амплитуле 
н фазе колебания помехи, поступающей с двух парциальных 
входов!. Один из каналов компенсатора удобно называть основ- 
ным, другой — компенсационным. 

Колебания основного и компенсационного каналов поступают 
на вычитающее устройство, где осуществляется компенсация по- 
мехи. Уровень полезного сигнала на выходе компенсатора опреде- 
„ляется соотношением фаз полезного сигнала и помехи в основном 
и компенсационном трактах. 

Выравнивание фаз помехи в указанных двух трактах осущест- 
вляется в блоке выравнивания фаз с использованием принципа 
многократного преобразования частоты, применяемого в устрой- 
ствах когерентного сложения [47, 128, 134, 177]. Аплитудные 
‘различия колебаний помехи в основном и компенсационном кана- 
лах устраняются с помощью фазового детектора и регулируемого 
усилителя [6]. 
`Запишем анализируемое колебание на двух парциальных входах: 


21 (Ё) =ии (В + пс (0) +161 (0); 22(0 =и (0) +пс2 (0) + паз (2), 
тде ии (0) = р: Ое с0$ [пье (№) Е Фо (2) 1; ир (0) =ү0, соѕ[ опр 


4 о (Ё ок (Ё Аре О ПРО 
е (0) о (0 + Афок (0 АФ (091; 600) Е оти 


‘ Колебания 21(1) = 2(4, ғ) и 22(#) =2(Ь то) могут считаться љыходными 
"сигналами УПЧ двух приемников с идентичными характеристиками. 
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по (2) = О.о (0) с0$[ (опр Ао) фо (0) ]; пез (№ = Оа к(#) с0$ [ (04 
+ Ао) + фо (#) + Афок (В +Афи( ) 1; пф: (В = (о (2) со [оь 95 (#)]; 
пао (1) = Оа к (Е) соз [оор + 0х (2) ]; 


уе, Ино(Ё), С.о (2), лро (#), фо (2), во (Е) — соответственно огиба- 
ющие и начальные фазы сигнала, помехи и флуктуационного шу- 
ма на входе основного канала; ү:0,, Инк(!), Лык ({) — соответст- 
венно огибающие сигнала, помехи и флуктуационного шума на 
входе компенсационного канала; 0,() — начальная фаза флукту- 
ационного шума на входе компенсационного канала; Афок(Ё — 
флуктуирующая составляющая разности фаз помехи, зависящая 
от степени корреляции помехи в точках г! и гг и обусловленная 
кривизной фазового фронта волны помехи; Афок(Ё) — составляю- 
щая разности фаз сигнала, обусловленная ‘кривизной фазового 
фронта волны сигнала; Аф (И, Афс({} — регулярные составляю- 
щие разности фаз, обусловленные разносом ларциальных антенн 
и направлений прихода помехи и сигнала. 

Считая, что амплитуда и фаза помехи меняются независимо, 
распределение Афок(#) симметрично, и вводя в рассмотрение ко- 
эффициент корреляции помехи в каналах компенсатора 


О (0 0.6 (0 8054 Ф, (0) 


2 9.0 а.к 


бл ПЕЧЕ 


где о?п.о, 0? к ~ среднеквадратичные значения помехи в основном 
и компенсационном каналах, получаем, следуя [6], выражения 
для средних мошностей суммарного шума и полезного сигнала на 
выходе компенсатора: 


Ривых = 0?п.о + 02и.о + Р (оёвк + оак) —2Ррпон.ооп.к; 


Ревых= 0% | | Р 1 ор №. ок(Ё с (2) —Афп(ѓ 
выба 15 (28. 2 № соз [Афон (И РА (О — Ан] |. 


Здесь о?шо, о?шк — дисперсии (средние мощности) флуктуацион- 
ного шума в полосе сигнала; оо о= ү2,02,/2 


Е= Қопобп к0п, 


где К — коэффициент усиления регулируемого усилителя; И, — 
амплитуда колебаний ‘местного гетеродина; К — постоянный коэф- 
фициент. 

Найдем отношение сигнал/шум на выходе компенсатора: 


Р 


с.вых 


р 


Ш,ВЫх 


2 
Р“вых = 


2 
о ор 1 опа, „а а 0 
1 


Үл 
0? о 1 що Р (0° 


+ бшк) Ери 


1 а 
ГЕЧ п.о п.к 
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“Отношение сигналішум на входе компенсатора (в основном ка- 
нале) 


а и (1, гу) 2) 9* 0 
о, оао И бо шо 


Считая үг==ү, 0?по==021к= 01; Ош.о= 02ш. к= ош, имеем: 
оз о Р 2Р сов (Аф, (0 АФ, (0А (01. 


вых = И Ре, $ (4.54) 
с? 
ТИ, (4.55) 


где а2 = 0?ш/0?п. 

Регулируемый коэффициент усиления А (или взаимно однознач- 
но связанный с ним параметр Р) определим из того условия, что- 
бы величина р?вых (4.54) была максимальной. Нетрудно убедиться 
в том, что (4.54} принимает максимальное значение при Р= +1, 
лричем верхний знак выбирается в том случае, если 


<005 [До (#) + Дафе (0) —Афп (2) ] «ры/ (1+а2), (4.56) 
а нижний — если 
50$ [Дуро (2) + Афе (8) —Афп (2) ] > ры/ (1+ а?). (4.57) 


При этом максимальное значение отношения сигнал/шум на вы- 
ходе компенсатора 
оа о 1 Е 05 (4%, (0) А Фо (0) — АФ (01 
Ю?ъых = е0 сі ЕУ а рр) * (4.58) 
п 2) 
Следовательно, если выбрать коэффициент усиления А= 
= | ИКО?:рп |, то отношение сигнал/шум на выходе компенсатора 
(на выходе решающего блока) принимает максимальное значение, 

При одноканальной обработке поля (прием на одну точечную 
гантенну) отношение сигнал/шум на входе решающего блока оп- 
ределяется выражением (4.55). 

Сравнивая (4.58) и (4.55), видим, что энергетический выигрыш 
ПВ обработки с использованием компенсатора относительно од- 
ноканальной обработки для двоичных систем с активной паузой 
(ФМ, ЧМ) определяется формулой 
1 3 сос [Афон (0) + Афе (0) — Афа (91 | (4.59) 

ев: 
1+7 + 
Из (4.59) легко видеть, что с учетом правила выбора знаков 
комп 1. Пренебрегая кривизной фазового фронта сигнала, из 
(4.59) имеем 
12 соз [А фе (0) — Афо (0] (4.60) 
Чн та 440) 


Если в канале флуктуационный шум отсутствует (2?=0) и сосре- 
доточенная помеха в двух точках наблюдения полностью корре- 
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“комп = 


лирована (ри=-!), то в том случае, когда соз[Афе(Й — 
—Афт (1) ] 521, имеем комп = оо, что объясняется возможностью 
полной компенсации сосредоточенной помехи при этих значениях. 
параметров. 

Сопоставляя результаты ПВ обработки поля посредством объ-. 
единения блоков компенсации и решающего устройства с резуль- 
татами, получаемыми при оптимальной ПВ обработке поля в двух. 
точках пространства (см. $ 4.5), можно сделать вывод, что схе- 
ма с компенсацией по существу реализует принципиальные воз- 
можности дискретной по пространству обработки поля. 


нони" 


рп /а2= 89 


| 


м \ 1 = 
сожж 4+0 50 0 7060 0 100 120 #0 180 5 


Рис. 4.14 


На рис. 4.14 дана зависимость энергетического выигрыша 
(4.60) от 9 =Ауе (7) —Афи(Р) при фиксированных значениях вели- 
ЧИНЫ рп/(1+а2) = -—0,9; —0,5;. 0; 0,5; 0,9. Отметим, что обсуждае- 
мый вынгрыш является четной функцией Ө и с ростом параметра. 
[рл/ (1+ а?) | увеличивается возможный выигрыш компенсатора. 


4.7. Оценка помехоустойчивости двоичной системы 
при когерентном приеме и медленных флуктуациях 
параметров канала 


Будем считать, что в различных ветвях разнесения помехи не- 
коррелированы, а коэффициенты передачи флуктуируют настоль- 
ко медленно, что на интервале анализа их можно считать практи- 
чески постоянными (хотя и неизвестными). 

При известных параметрах канала вероятность ошибки для 
когерентного приема согласно (4.35) 


1 | І. 
р= [4 у 1] (4.61) 


219 


Используя введенный согласно (4.15) вектор случайных па- 
раметров А, вероятность ошибки (4.61) 


= - -—Ф(УТА НЯ), (4.69) 


где Н = йіас {А210, А20, ә Вто, А210, А220, .-- 120}. 

Усредняя вероятность (4.62) по случайному параметру с рас- 

пределением (4.16) и используя интегральное представление функ- 

ции Крампа, получаем выражение для средней вероятности ошиб- 

ки при медленных неселективных замираниях параметров канала 
1 > а 


р { —Х 
ло 1 УенгЕКНАа- Я] 
Жехр| — А+) тт, НА (1) (КЭ (1+8) АН) НД» 
(4.63) 


В частном случае независимых компонент х, у: (4.63) принимает 
вид 


о Е 
Р= т) 1+2 пх 
= | т А (1 В) ту 01-8) | 
х Ро РАМЫ 203%: ПА А 2] (4.64) 


УТРО) ИТЕ (Г 09) № 
где И2= 08.00; А2 = оН. 

Полученная формула средней вероятности ошибки (4.64) ана- 
логична (с точностью до определения входящих в нее параметров) 
выражению (2.76). Формулу (4.64) можно представить в виде 

1 


1 
р = =] + ё Дх 
(4.65) 
1 
— а? — 2 2, 27 
. | Ч 16 + Уе Ф А8 (1) а.а а выле) 
х р 211-042) А А2] 201-41 8) ^ 12] 
УГЕа+вАвУГ-атв ‘ти , 
а таш ий ор 0а 
тде д1 а: | 0; 521 +9; ' ' 92 у 


Интегрирование выражения (4.65) в общем случае затрудни- 
тельно. При симметрии канала по ортогональным компонентам 
(62: = 1) оно приводится к виду 


ЕА 2. 
( – 5 е) | 41 
1 ? 


ТЕЧ а 
1 кажа 25 


(4.66) 


При Г=2, 9 =9%=0?, И? = Нз =? из последнего соотношения 


ЛА 1/2 
после подсталовки ТФА = 8—5 следует 


У! АНТ кр ( — 24? Е) 


2 1 Айа 
а У ал) 
д? с05ф 
№12 (1 А 12/2) п а ( тн) д5 
14+ А232 { 1 — а соѕ № 
1+ 38а ны 4 соѕ № 2. і 
2а (1+5) јер( ІА А/2 )а% заа+ь ^ 
л 2 2 
9° соз? р 
х јер( Аз, назр 


тде = (24 242-+-ААЗ) /Ай?; а= (Ь—1)1 (6+1); #2= 02014-98). 
Воспользовавшись соотношениями [136] 

1 ( ехр (ев соз др) у ехр (е) [о (евз) 
= (фар [1—Е(А, 1, С) ————2—— 70, 
=) 1 — 21 05 ф З | о, Уе, уге 


где А= Уе (УТ), усе (1—и 1—5), а также [29] 


л 
о ева 
л 


т 
4, (х) = | соз фех со: ф, 
пд 


после интегрирования получаем 
эр | — АЯ -^ | 
& 2420 И ЕЕ т 
4-29 + А 8) Ру] 
2401 + 4) 1 и х а дурд 
и ^( 2420-9 не заара АРАМ 


и] | 20 (01+ 4) ) |1 А, 1,6); 


Р= 


22А /8 (1-9) |" 
А, узс- үу че (1 Ж ГАЕТЕ З 
2+9 АА Не-а | 


При 421=0 (рэлеевский канал) из выражения (4.66) при #215 И?) 
156, следует результат 
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дл Е № 
р = $ я Е П | (4.67) 


= 93, — #8 
= УЯ 


При сдвоенном приеме 


рр ът ТА бе а у] 
р р 1— 8% (И == 9 ол 1" 69) 


где А2= у; б = ЗИ? <1. 
Для систем с активной паузой по всем ветвям разнесения 
(А2, = А2) вместо соотношения (4.67) справедливо выражение 


А УЕ и 2—0 Р Т +1; =). (4.69) 


АЗ 
2+ (1 + 22 а 
где Ру (а; В; ү; х) — гипергеометрическая функция. При 212/21 


_ ОБН 
Е тта 


Для сдвоенното приема из (4.69) [128] 
1 ъа (зфАт \ 
= —- |1 — —__ 4.7 

ес [ И (= | Э 

Заметим, что (4.70) можно также получить из (4.68), 
раскрывая неопределенность при ӧ2=1. В области ма- 
лых ошибок из (4.70) следует (3.68) при Ль2=0 (полное разделе- 
ние лучей). Таким образом, энергетический выигрыш сдвоенного 


приема в рэлеевском канале при ир=0 "= 3р Зр. 


Если ир>0, то энергетический выигрыш уменьшается в 2% раз. 

Исключая из рассмотрения односторонне-нормальный канал, 
для больших отношений сигнал/шум АА? »1, АА? »1 из (4.64) 
получаем 


р = 6, (4.71) 
(2А Ау Пё" 
2: (1 
Г вх! — РИО ы А зіп? фы) } 
где С=С Ш т 
(18а + 920 


Из полученной формулы видно, что в пределах оговоренной моде- 
ли (медленные некоррелированные замирания сигнала в отдель- 
ных ветвях разнесения, при которых еще возможны надежное 
предсказание и реализация когерентной обработки) увеличение 
числа ветвей разнесения / ведет к уменышению средней вероят- 
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ности ошибки. Если параметры канала одинаковы по всем ветвям 
разнесения (В21=В2, 921 = 4°, фы= Фр), то из (4.71) следует 


НИЕ (4.72) 


І 
Ав) П бу 


т, р 
где С=Сі ЧЕ иа +9 ер ты ео Ф + В? зіп? Фр) |е 


При односторонне-нормальном распределении из соотношения 
(4.65) следует 
в= и (4.73) 
"о ай Аб вр 
= 


В области малых ошибок при выполнении неравенства 
$21?» 1 интегрирование выраження (4.73) дает 


+1 
п) 
ФА ———————. (4.74) 
1, а ЕЕ 
аг(> )Уха т? ТП ё; 
2 1= 


Представляет интерес выяснить зависимость вероятности 
ошибки от числа ветвей разнесения Г. и коэффициента эффектив- 
ности использования мощности передатчика ць. Для этого, ис- 
пользуя (4.72), определим отношение вероятностей ошибки при 
числе ветвей разнесения +1 и Г: 


1 2) 
ри Саар | СОР я, ая] 
к=. В. - : х 
а: —й, 
р. ОВА Вод ёза ( 1+ т) Р 
ХЕ". (4.75) 
Если ир=0, то 
_ 9+8) (1 4) Е 9-82) з 2 112 1+1 
к-съватд кр и” (ооз рр Визы) | х 
1 
х в (4.76) 


Поскольку формула (4.72) получена в предположении боль- 
ших отношений сигнал/шум (А? дб? +1 №1) и (22+1)/(2+1)%2, 
то при произвольных допустимых значениях параметров канала 
значение А, определяемое (4.76), меньше 1, т. е. рост числа вет- 
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вей разнесения при рь=0 всегда приводит к повышению помехо- 
устойчивости. Если ир>0, то, как следует из анализа выражения 
(4.75), при заданных значениях параметров АА? .6?ь+а, В?, 9°, Фр 
величина К< 1 лишь в тех случаях, когда число ветвей разнесения 
Г меньше некоторого порогового числа пор» определяемого из 
уравнения 


2 1 РА 1 ГА 
р | ЗЕ (ооф епа) (14 2) 
28 | ло» / 1. 
28 та 2 | ГА 1—иь 
реа ду оа И») 


Увеличение числа ветвей сверх порогового ведет из-за нерацио- 
нального распределения мощности передатчика между ветвями к 
потере помехоустойчивости. 


На рис. 4.15 показаны зависимости Глор как функции от #*?= 
= 11261 ор +1 при некоторых значениях параметров канала для 
двух значений параметра рь =1, 2. Из рисунка видно, например, 
что в рэлеевском канале (92=0, В2=1) 2.ор= 1800 при ир=Ё и 
12 = 104 и Глор==25 при џр=2 и й*? = 104. 

Определим теперь значение Гиор 


Г для односторонне-нормального ка- 
нала. Для этого, используя (4.74), 
определим отношение вероятностей 

ж ошибок при числе ветвей разнесения 


1+2% и [: 


| 
р 

е} р 
ГА 

|. 0 
0" 

и 0 17 07 Га 
Рис. 4.15 Рис. 4.16 


*) Отпошение рь+2/рь, вместо рь+/Ирь используется для того, чтобы уп- 
ростить расчетную формулу. Возникающая при этом погрешность ‘незпачитель- 
на ввиду монотонности функции р(Ё). 
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К (| н зу. (4.77) 
р, Аад бра бра 


= (4.78) 
(2) Зод буру бур 


Для больших значений АА2одӧг+ібг+2, для которых только в спра- 
ведлива (4.74), значение К, определяемое (4.78), ‹мењьше 1, т..е.: 
рост числа ветвей разнесения при џр=0 всегда приводит к повы- 
шению помехоустойчивости. 

Если џр2>0, то, как следует из анализа (4.77), при заданных 
значениях параметров ААѓуд, бг, ӧл+г величина К< 1 лишь в том 
случае, когда Г. меньше некоторого порогового значения Глор, ОП- 
ределяемого из уравнения 


(одор 1) (Сор + 2)" ( 1+ 22 )" 2? 
д бов! б оь? 


Гор 


Увеличение числа ветвей разнесения сверх порогового ведет и #Ф- 
тере помехоустойчивости из-за ухудшения перерасп 
мощности передатчика между ветвями. 

На рис. 4.16 даны зависимости Гпор ОТ Вов на эз +2 
при значениях и›=1; 2. Из рисунка видно, что в одностороййв-вар- 
мальном канале ЁГлор=3 500 при ир=1 и А*2==10* и 38, ми зри 
рр=2 и #*2=104, ое 

Определим в области болыних отношений сигнал/шум” 
тический выигрыш разнесенного приема по сравнению ©-% и 
ным для случая, когла џр=0 и корреляция между же 
компонентами сигнала в ветвях разнесения отсутствует (А»„-=0у“ 
В односторонне-нормальном канале в соответстваи с (4.74) 


Рх 2 
1 г Ут(- ) Шен 1 
1=2 
1= ла р? 1179 (08: ) 


(ту 


2 


В общем гауссовском канале (исключая случай односторонне 
нормального канала) этот выигрыш согласно (4.72). 

РА ИТ 

Пд"; 

1-2 І 


= 4 —7—— —.. (4.80) 


С 1-77 


При џр2>0 энергетический выигрыш уменьшается в Г.” раз. 

Значения энергетического выигрыша в децибелах при р==10-—*, 
= 0 и = 0, рассчитанные по (4.37), (4.79) и (4.80) для раз- 
личного числа ветвей разнесения и относительных интенсивностей 
сигналов в отдельных ветвях 82=0,1; 0,5; 1, даны в табл. 4.1. 
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Таблица 4.1 


Энергетический вынгрыш, дБ 


і 6*=0,1 | 670.5 | 61 
а, 
"< о а а а .0 
ЕЕЕ [5 | #3 
110 0 0 0 0 0 0 0 0 
210,41 12,63 31,08 1,76 | 16,13 34,57 |3,01 17,63 36,08 
310,80 | 16,81 41,48 | 3,01 21,5 46,14 | 4,77 | 23,51 48,16 
4| 1,14 18,74 46,19 |3,98 | 23,87 51,43 | 6,02 | 26,13 53,69 
5| 1,76 | 19,81 49,14 | 4,77 | 25,4 54,72 | 6,99 | 27,81 57,14 


Из таблицы видно, как падает эффективность разнесения по 
‘мере улучшения канала. 

Рассмотрим теперь ситуацию, когда коэффициенты передачи 
жанала одинаковы во всех ветвях разнесения (үџ=ү), т. е. сигналы 
ютдельных ветвей полностью коррелированы (А,=1). Случайный 
параметр ү считается постоянным на интервале анализа. В этом 
случае средняя вероятность ошибки 


р= з) я) (у), (4.81) 


где: = вп0=-1-{ 07 10() Чо1о(#) а. 
ТЕ Е 
Выражение (4.81) совпадает с формулой для средней вероят- 
ности, ошибки одиночного приема при соответствующей интерпре- 
‚Я араметра #%. Таким образом, независимо от свойств ка- 
а М Гри полной корреляции сигналов отдельных ветвей энергети- 
чвекий выигрыш от разнесения 


3] =2110/е11011, (4.82) 
тде епо = { о (2) поп 101 (044. 


< 
Еслӣ \помеха в канале некоррелирована по различным ветвям 
разнесения, то из (4.82) получается 


т, 
1 = У б1р. (4.83) 
= 
Потерю эффективности разнесения, связанную с изменением 
величины |Аь| от нуля до единицы, при заданных значениях па- 
раметров канала 42, В? можно оценить коэффициентом 


0-1 = Ча,=0 — ЧА, (4.84) 


значения которого в децибелах при р= 10-*, рџр=0, 5%=1 приведе- 
ны в табл. 4.2. 

Из таблицы видно, что коэффициент 1-1 уменьшается по мере 
улучшения канала (ростом 4?) и сокращения числа ветвей разне- 
<ения. 
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Таблица 4.2 


10-1, АБ 

РА ас —5 

н | 558 | Бе 
1 0 0 0 
2 0 14,62 33,7 
3 0 18,74 43,39 
4 0 20,11 46,67 
5 0 20,82 50,15 


Среднюю вероятность ошибки при разнесенном приеме и нега- 
уссовских замираниях можно определить аналогично тому, как 
это сделано в разд. 2.9 при нахождении средней вероятности ошиб- 
ки для случая медленных селективных замираний в однолучевом 
канале. Остаются в силе и сделанные там выводы об относитель- 
ной помехоустойчивости при общих гауссовских и логнормальных 
замираниях в канале. 


4.8. Потенциальная помехоустойчивость многопозиционных систем 
при неопределенной, но одинаковой фазе сигнала 
по всем ветвям разнесения 


Рассматриваемый алгоритм приема для некоррелированной по 
различным ветвям разнесения аддитивной помехи записывается в 


виде 


1 еа. 
аго тах У’, =авт тах у‘ Я Хе (У Уа) 2, (4.85) 
; р =: = Я 
где Х’и, У’и определяются согласно (4.14). = 


Пусть система сигналов удовлетворяет условиям ортогонально- 
сти в усиленном смысле в каждой ветви разнесения: 


Зао (0, Рип (7) 04Р =0, 
{чо (90, К) б ( 2) аР =0, 152}. 


Для такой системы сигналов при фиксированных параметрах 
ү: и передаче і-й позиции символа случайные величины У’; и У» 
взаимно некоррелированы и распределены соответственно. по. за- 
кону Рэлея и обобщенному закону Рэлея. Для вероятности ошиб- 
жи ортогональной в усиленном омысле т-позиционной системы © 
активной паузой 


оо у, 
ов 


—1 кні КЕ 

ня Ч ЕЕЕ (07 ғ). (4.86) 
ы Е #4 И 

где Ву? = (х2, 9) Рр. 0 

8* 227 


Из этого соотношения следует, что при когерентном сложении 
незамирающих сигналов и некогерентном выборе знака остается 
сигнал/помеха 


справедливым правило ‘суммирования отношений, 


отдельных ветвей. 


Среднюю вероятность ошибки при общих гауссовских замира- 
ниях сигналов в отдельных ветвях можно получить путем усред- 
нения (4.86) по вектору случайных параметров А с распределени- 


ем (4.16): 

р ИН СА 1 
Кт 1+2 И] 
в тнр = 

хер | при — 


2 | 
Е 1 


(к-ти) н т). 


(4.87) 


„В частном случае независимых замираний ортогональных компо- 
нент отдельных лучей (4.87) принимает вид 


ті А+ 
Нд 
22 т АИ ае О о 9 
Рт 1 1+ А ге! 
3 {1135 
ехр{ — Е фа ц с052 фьг зіп еч 
1+2 1+ 22 т ор а 
РЕ ІЕЕ +12, и 


ү 1. 2-ю, 1+ 2-и 
1+2 1+2 


тде дч п Еи раа д (оаа). 


9%. + ои 


з 
В райсовском канале ( №2. аи") 


Арі й | 


) 


ел 
3 
Ее Ск ң + (1+) 


1-2 1—1 


э 


(4.88) 


# ДВОИЧНОЙ системы, я в общем гауссовском ка- 


а, яз (4:88) получаем 


| 1 соз? фы віла фьт )) 
Б — — с; З ———— —————— 
рай = ыы Рамы 
2 гч Уат уи) 2 
Для райсовского канала из (4.89) 
ры 2—1 'ехр [- Ў фі; 
ЫХ Ы : ра 


п 20+ 99 

а 1+9 
где И= 92:(1-9). 
‘228 


2014-90) + 


|. 


(4.89) 


| Я ина опий 
.В подрэлеевском канале р-у (1+ А2.) (Г А2). 


Если исключить случай односторонне-нормального канала, то в 
области малых ошибок А251, 121 и (4.89) принимает вид 


ра — (4.90) 
АР 5 
РЯ П ё; р 
1-=1 
Ра 1 7 
17 х = Р ? (соз? фр: + Вар ѕіп? фьг) 
ме С=-> =} . 
2 С В: 


о ЕЛЕН НЫ 
м (149%) - В?) 


Исследование показывает, что и при неопределенной фазе сиг- 
нала, если коэффициент, определяющий эффективность использо- 
вания мощности передатчика в отдельных ветвях разнесения, 
20, то существует некоторое пороговое число ветвей разнесения 
Глор, Которое определяется так же, как при когерентном приеме, 
с учетом энергетического проигрыша, обусловленного незнанием 
фазы сигнала. 

Сопоставляя (4.90) и (4.71) при А=1, находим энергетический 
проигрыш некогерентного приема по сравнению с оптимальной 
когерентной обработкой: = (227-У Сто, 1) +. 


В односторонне-нормальном канале при 621?, =6212%1 имеем 
р=1/2 (#2) 16 П 6. 


Сопоставляя это выражение с (4.74) при А =1, видим, что энер- 
гетический проигрыш рассматриваемой схемы по сравнению с оп- 
тимальной когерентной обработкой в односторонне-нормальном 
канале == (2хашув ) 7 

2Г(14 0/2) 


Таблица 4.3 


га Энергетический пронгрыш, дБ 
П гри 

на | 955 | 28 
1 0,98 3,01 3,92 
2 0,8 2,13 3,01 
З 0,67 1,68 2,48 
4 0,55 1,41 2,12 
5 0,5 1,22 1,88 


В табл. 4.3 приведены значения обсуждаемого энергетического 
проигрыша в децибелах при А,=0 и различных параметрах кана- 
ла 4? и В?, справедливые при любых значениях Фр. 

.. Из таблицы видно, что энергетический проигрыш умен} Т 
“< ростом числа ветвей разнесения и улучшением свойств р ч 


При 222 этот проигрыш при произвольных 4? и В? не превышает 
3 дБ!. 

При полностью коррелированных замираниях сигналов отдель- 
ных ветвей средняя вероятность ощибки 


т! ( — АН (00 оо в ГА х 
р У ЗБЕ 


т. е. определяется как при одиночном приеме, если вместо А2 


б Мод С дз 
рать ——04 у 81. 
г» 

. Следовательно, независимо от закона распределения амплитуд 
в канале разнесение обеспечивает по сравнению с одиночным при- 
емом при |Ю,|=1 энергетический выигрыш, определяемый (4.83). 

Значения по: в децибелах, которые определяются (4.84) и по- 
казывают потерю эффективности разнесения при данных парамет- 
рах канала 4°, В°, обусловленную изменением |А,| от нуля до 
единицы, для случая, когда осуществляются когерентное сложе- 
ние сигналов отдельных ветвей и некогерентный выбор решения, 
приведены в табл. 4.4, 

Таблица 44 


0-1, АБ 
РА оо 
аз-ьоо | 9.57 | 0 
2 —0,8 12,49 30,06 
3 —0,67 17 ,06 40,91 
4 —0,55 18,70 45,55 
5 —0,5 19,60 48,27 


Из таблицы видно, как коэффициент о> падает с улучшением 
свойств канала и уменьшением числа ветвей разнесения. 

Определим теперь среднюю вероятность ошибки анализируе- 
мой многопозиционной системы при некоррелированных т-распре- 
делениях амплитуд сигналов (у!) в отдельных ветвях. После ус- 
реднения выражения (4.86} получаем 


| т (рН НЕ ра / паа ае 
ра 1+ а ттт) 

Для систем с активной паузой по всем ветвям (№2;= й?) при 
пит’ 


Са (ана у 
Ре 14-2 ( т’ ё (т’ + #2) 
Для двухпозиционной системы (т=2) следует результат 
1 дт" № 
И. 4.91 
ве (ата ) (4.91) 


1 Это означает, что алгоритм (4.85) для рассматриваемых систем близок к 
оптимальному и при наличии информации о фазе. 


4.9. Помехоустойчивость оптимального приема. . 
в общем гауссовском канале с неселективными замираниями 


Ограничимся случаем независимых во всех ветвях разнесения 
замираний при некоррелированной по различным ветвям аддитив- 
ной 'Чомехе. При использовании оптимального алгоритма (4.21) 
вероятность правильного приема і-го символа определяется веро- 
ятностью выполнения системы неравенств 


А 081 та з 021 ту: 
ы [та ух ‚ (2 тш 7 Е 
5 гт, а= ит 201-22) \ ои е 
оа тал |. сей 0% туг 
7 зачатьи) и. ха) 201 20у) а +) > 


>в» 1=0,1,.., 0; 15 (4.92) 


где өг; = @:-—0; при условии, что 21(#) =и:(#) +т(), 1=1, Г. 
Когда передается символ і-й позиции, 


Хи=Аи- (хф + т) ем, 


Үа=Аа+ (иф ти) ен» 

воа (хф +ты) по (0% + ти) то, (4:93) 
Үн= А (ф-т) віно (И + Ти) вало, 

М= О иот о (4, 

а= [ПКВ йо о (0) 46, 

где 

вало == вало == [ Ино (#) Чон ло (2) 4Ё= { по (2) доа ло (0) 44; 
эню= во $ ипо (6) боп ло (В) 4=—{ йо (2) поп (ай 
Шоп #0 (#) = { № (2, Виш (РаЕ; 

Йон 10 (Ё) = { У (2, Р) бао (Рае. 


Все величины, определенные (4.93), являются гауссовскими. 
Систему неравенств (4.92) запишем в виде 


А201 (4.94) 
где 

т, 
Ав= ры [02:4 92—62 — 02] (4.95) 


— квадратичная форма от 4[, гауссовских случайных величин: 


951 ш 
вы = (Хи Е ’ 


= к ФИ 
вы (и г.) уят уп) ` 


9: = (х ЕТ ; 
и пін о / ИО А8.) 
в. = (У т: 
ы м УГЕ л) 
Гауссовские квадратурные компоненты х, ў; считаются неза- 
висимыми, а случайные величины Аи и А; А и Аһ; А и № (Е5-1} 


взаимонекоррелированными; А и Аи имеют нулевые математичес- 
кие ожидания и дисперсии, равные ено. Корреляция случайных 


величин Аи Ая равна езло; Аи и Аз равна 2:0; Алиа равна— ею; 


Ха и я равна е;о. Тогда случайные величины 91; ВЕТ, 4; 1= Г, 
являются совместно гауссовакими с вектором математических 
ожиданий 


М= (6911), <02), <}, <), 
0:2, 592), ..., 911), <»), <), <94:))7, 


ЭД 91 ты \ _ ты тора. 
тле вн) утту (а ьа) = атал УГ вые 


ЛЕ би ____. ти \ ти Т, 
(0, = ту С м ёню + ти. А УТ 2; 
01 2) 


схі 
РЕЗ С хі 21110 — Ти жую + 
х, 
и . 
( 1+ лоб ую 9) ; 
тд 
ту Г, Ра 
и 1 


ты 
0 и) 


0з) = 


оную 


0.) = 


тт (п г. тид 8, 
а у ("= ало Ти ёдо 


(14е, +8, 
ЗУ) ( гро би РЕ 


и корреляционной матрицей 


р-р, Ф”,Ө...Фр,Ф...Фр;. (4.96) 
Составляющими прямой суммы (4.96) являются матрицы 
9 0 с 4 
0 0; —в 8, 
В, = эт 1 |, 
; әп —@ б 0 


а, РА 0 ои 
элементы которых определяются следующими выражениями: 


а2џ= 2а; о? = Иуи; 


91 =; 
Ор (вул О: + о? ие?) 5 
21-Е 288.) 
2! 55 ь 
0: = (взло- обе? ао 1 обе? ло); 


201-28) 
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7 


2 = 2! 
Ср = 9 ало ГЕ, } 


а, 95101 У 1+2, , 
И 2 ло 142%, ' (4.97) 

— 992 ] / 1-2. 

е = 4 - ло 9%, ` 


_ би Т- 213: Е шэ р У 
а= 2 ёлю Парри " А | 


Характеристическая функция квадратичной формы (4.95) опреде- 
ляется (2.101),.в которой © — диагональная матрица, элементами 
которой являются коэффициенты квадратичной формы (4.95): - 


0=09.0...Ф9,:3...9%, 


1 о о о 

До то о 
ЕЕ р о 
ооо 


Вероятность ошибки для двоичных систем в соответствии с (4.94) 


1 
өру о 1 ыы м7 0—1 [8 (1 — 22000) Ч] М —1и^ 


РЕ 


525 21 Узеа— 51.00) 


ди аА. 


(4.98) 


В общем виде проинтегрировать (4.98) затруднительно. Поэто- 
му расомотрим лишь некоторые, часто встречающиеся на практи- 
ке и поэтому вызывающие особый интерес, системы сигналов. 
Двоинная система с активной паузой, ортогональная в усилен- 
ном смысле. Для двоичной ортогональной в усиленном смысле си- 
стемы {ию(Ё)} с активной паузой (®:;=0),. удовлетворяющей ус- 
ловиям 0 =е:н0=0, неравенство (4.94) можно записать в виде 
Е а 

Л:> А» где А:= Х (02:49022); Л;= У (02-4024), причем гаус- 
р 8] 

совские величины Ө}, 62, 9з, 94 взаимно некоррелированны. 


Будем считать, что канал симметричен по всем ветвям разнесе- 
ния! и по дисперсиям квадратурных компонент (райсовские зами- 
ранния). Тогда дисперсии всех компонент Ө, определяющих квадра- 
тичную форму Л;, одинаковы и в соответствии с (4.97) равны 


Сга 5). Дисперсии всех компонент Ө, определя- 


ющих квадратичную форму А;, также одинаковы и согласно (4.97) 
равны о?џ=й2/2 (1+). 


ї В книге симметрия по ветвям разнесения предполагает независимость от 
1 как диспәрсий квадратурных компонент, так и энергетических характеристик 
№а. 
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Плотность вероятности квадратичной формы А; (нецентраль- 
ное симметричное 72-распределение) определяется выражени- 
ем [136] 


А: + Ая 
он (м) | -- Ад (Ила). 


+ А2 
20? 


где 51= >, (<02,12+<822)) = 


Для плотности вероятности квадратичной формы Л; справедлива 
аналогичная формула 


ГА 
5 үѓм= (1+1?) Х 927. 
1=1 иж 


0—0) А+ 5, У А! 
т 29, = 5 | от | | о? с ) 
І. К 1 ГА 
где $5и= Ы (92:2 +<0.) = —— У 921. 


ТЕ Е 
= ошибочного приема символа (в данном случае канал 
симметричен по вероятности ошибочного перехода) 


р= {Ӯ ло 7 (А)аА, аА. (4.99) 
о і 


Внутренний интеграл вычислим путем разложения модифициро- 
ванной функции Бесселя в ряд [29] вида 


1 И га) И тесари одра 
ВЕ 0? бо ЕТ от; ПЕН 
Имеем 
іп. 
© е 201] Е Ра 
(А) ал, м 
4 ( 3) р (2 1) 2 (0—14 01 (202, у х 
нду Е: р 
е аад 062 о зй 
х (Лене и ФА П 
8 17° 2 нау 
А} 
732 148—1 А! 
х 261ү У Я м 


о м! (201 
Подставляя (4.100) в (4.99), после интегрирования с использова- 
нием табличного интеграла [29 


в 
веет) 


Тин ея 1 = 
ы ох" 1. (Вх) ах т х 


На 2 г) 
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к(а. ЕЕ В, 


4а / 
получаем 
5. 8. 
ехр І я ЕЕ 
Зо (1 К 
р= ‘п г з 
9 \ ом (202)6 4) 
1+ Ех 
п 


х У) ба ыы БЕ, тя . (4.101) 
г=0 (+52) (а) 


І 
а =? (14 42), то, от ияЯ в (4.101) величины 


1, 
в (1 г) ФЕ вп 5 о; 
т гея 2 9 І Е р 
1+ 
28, № 
02 = 0—3 бр 1, 
КЕТЕТ По рат 
получаем 


Ф 
р ( 1+9 е а де (снети. 
2-20. Б, т, 22043, Р, 
ЕА Е 
(Хе) (1+9) ЕЕ 


\ 
р ма + +) А 


1, 
Е: 2101-9 + 00 + 930) 
хс" ае у ( РТ де 03 А шо) 
ЕУ и Ж, (24202, 8) 


(4.102) 
При 9->оо (канал без замираний) из (4.102) следует результат 
(4.35). 
При 2=1 из (4.102) можно получить иное представление для 
формулы (2.107). 
При 9%=0 из этой формулы следует результат. для рэлеевско- 
го канала [128] 


+1 +) 


1 =) 1+, \7 
р бр (==) Я 4.103 
ово р И ар, 199) 
1 т 
или ры Сы при Аё» 1. 
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аа 


Из (4.102) для больших значений.А2=#2,/(14-421). 


1, 
_. а СЕ . а" . 104 
Г” г а 


Из сопоставления (4.104) при 42= 42 с (4.72) при А=1, В?=1 вид- 
но, что энергетический проигрыш оптимального независимого при- 
ема символов в райсовоком канале (с симметрией по ветвям раз- 
несения) по сравнению с оптимальным когерентным приемом ра- 
вен 2 (3 дБ) и не зависит от числа ветвей разнесения. 

При симметрии канала по ортогональным компонентам и 
4%=0 (рэлеевское распределение амплитуд) при наличии асим- 
метрии ветвей разнесения 


= Ф ехр(_іа Л) Ж а; А 
тл) 7 080 ш И 
22 (1 — 1188) = я, й (1-2) 
ГЕ. 1 Г 
гет) 
У (А) = Г ехр ( —1и Лу) аце 
= (ный) 
29 П [1—1 ————— 
=! 14- А; 
А} = 
Е ао (1-00) 
= тп [ее 
п ви\ ва) 
Интегрирование (4.99) дает 


1 
р У т, гуа ви 
17, П (29 т (+ =; н) П ИИ» 
2 раі Мар) 


Прн сдвоенном приеме (2.=2) из этого соотношения следует 
(3.118). 

Исследуем теперь помехоустойчивость двоичной системы с ак- 
тивной паузой, ортогональной в усиленном смысле, при незави- 
симом приеме элементов сигнала в односторонне-нормальном ка- 
нале, симметричном по всем ветвям разнесения (#?.=0). Для это- 
го случая плотности вероятностей квадратичных форм Л; и Л, 
имеют вид: 


ГА А: ГА Я 
А: № А? ЕЕЕ 
е 
а : р. 
97 у 2 Е 
ем? г(-) = (2) 
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Ия, 


После вычисления внутреннего интеграла в (4.99} получави выра- 
жение для вероятности ошибки 7 


248 : з х 
Тане ж (а маа, 
2 оң 


где е Г (у, А — неполная гамма-функция. Интегрируя [29], 
получаем 


р = 


г) (2 уа 
тү 2 КА 1+0 
2"(*)"(+) 


1 1. 1 
хрл 1 дра). 
В области малых ошибок (А21) следует асимптотическая фор- 
мула 

г(1) 


КАРТКА Е моль 
2 "(5 И ув 


Сопоставляя (4.105) с (4.74) при 82, =1, находим энергетичес- 
кий проигрыш по отношению к оптимальному когерентному пря- 
ему в односторонне-нормальном канале 


= 1 г Ул. 2, 
2 Е і+ 1 
РГ ——— 
( (9+1): (77°) 
Двоичная система с противоположными сигналами. Для двоич- 
ной системы с противоположными сигналами ишо(#) =—иою(#) ве- 


роятность ошибочного приема по алгоритму (4.92) определяется 
вероятностью выполнения неравенства 


С соѕ фы зіп фы 
Ў етае <6 мы 


р= (4.105) 


А 


С учетом (4.93) запишем последнее неравенство в виде А< 38, 
где 


А 2 А 
А= У [№ И 
&! 


14 212,4 Т4 282; 
соѕ Фр! зіп Фьг А 
Бх Ею |; 
т ( ТИ + Ух Т 27; ) ив 
г 2 $112 Ф, 
В=— 2: [н иен |. 
Хы 0 | ода + гола. 
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Случайная величина А является гауссовской с нулевым средним и 
дисперсией 


а со? Фь! зіл? Фр у 282 рс082 фрі | 
9 = У) ешо т = Е 
іа а 4 282.) (1+ 282) (1-5 2421} 
4 2121 зіп? фы ] г Ў т | со? Фр! зіп? фь; | 
в . 
(1+ 202) ре] 14+ 282,1 14-27 


Вероятность выполнения неравенства (4.106), т. е. вероятность 
ошибки для системы противоположных сигналов, 


РА а іп 
ч оңа соѕ? Фр; ѕіпё ФрЕ ] 
5 тои тра, Рау 


зп 
Зан |ы зы | 
=, аи "14-2831 


р = 1—Ф 


‚ (4.107) 


1 
где Я = = 8110- 


Если канал одинаков по всем ветвям разнесения !, то 


2 + ВИ -Е 213, соз? фр 4- 212, хіп? +в) 
Р Сом.) 42у) 


218 \ 
1942 кй | + ОЕ (со52 фь -- В 2 


22 ка Вз 
ЕЕЕ чча] 
(4.108) 
Для райсовского канала р по ортогональным компонен- 


В о( 201. #1 

там) вероятность ошибки = и не зави- 
14-92-52 

сит от фр. При й2-оо полуоса о для предельной (несо- 
кратимой) вероятности ошибки в райсовском канале 


ри П—Ф(У219] (4.109) 


Для случая, когда в канале нет регулярной компоненты 
(42=0), из (4.107) следует р= 1/2. Это означает, что в таком ка- 
нале система с противоположными сигналами неработоспособна. 
При 97—00 из (4.108) следует результат для разнесенного приема 
в симметричном по всем ветвям идеальном канале 


р=-1-—Ф(У22 (4.110) 


Из (4.110) видно, что в рассматриваемом канале энергетичес- 
кий выигрыш от разнесения равен числу ветвей разнесения 1=Ё. 


= | 1-Ф 
2 


1 Это предполагаст как симметрию, так и одинаковые значения парамет- 
ров 02; и фри по всем ветвям разнесения. 
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ж. 


В канале, в котором одна из квадратурных компонент не флукту- 
ирует (82=0), из (4.108) получаем 


А Аз 

12 (а сов? ) хы ' 

ка Ы ШЕ А+ ) . (4.111) 
1+9 +2 

Если фр= (2+1) 5" Е=0, +1, +2, ..., то из (4.111) имеем 


=) ена 


Из (4.112) при Ё2-оо получаем выражение для предельной веро- 
ятности ошибки 


Раред= 3-01-74). (4.113) 


Сравнивая (4.113) и (4.109), видим, что в рассматриваемом ка- 
нале по сравнению с симметричным одна и та же предельная ве- 
роятность ошибки обеспечивается при удвоении параметра /.0?. 


При 12-09; фе (2+1) = (6=0, +1, +2, ..}; 92% 


Ф! 1.9 БА 23 
Ртл = = [1-о р рг Тата. 


Отсюда, если учесть (2.115), видно, что в рассматриваемом кана- 
ле выигрыш от разнесения равен числу ветвей разнесения Г. 
Если [2-5 0, 4? конечно, а А?--оо, то из (4.108) 


раа 1 [1-е Е оз, + Ваза, | (4.114) 


т. е. предельная вероятность ошибки [как это видно из (4.114) и 
(2.116)] при разнесенном приеме по Ё одинаковым ветвям соот- 
ветствует в Г раз меньшему, чем при одиночном приеме, значению 
параметра 42. 


р= = 


4.10. Помехоустойчивость двухпозиционных систем 

с активной паузой, ортогональных в усиленном смысле, 

при приеме символов по алгоритму квадратичного суммирования, 
в общем гауссовском канале 


Анализируемый алгоритм приема можно записать в виде Л;> 
Ь 


1 
>л, где Л 2, а? У?и= 2, (02+ 022); Л;= д, а? д== 


2 ы (02-Е 0241). 


алесь Өџ=аХи; бы= Уи; Өз=аХу; би=аУя. Весовые коэффици- 
енты а можно выбирать по-разному. Так, при использовании обоб- 
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чащечиото алгоритма максимального правдоподобия а =0?/12,. Если 
зке реализовать алгоритм, соответствующий оптимальному приему 
в кесимметричном по ветвям разнесения рэлеевском канале, то 
а = 2 (1+12,)}; при #1 весовые коэффициенты двух рас- 
кматриваемых алгоритмов можно считать одинаковыми. 

Для рассматриваемой системы сигналов при передаче і-го сим- 
вола 


<) <= 6; <= ат. = Ая ты а 


(9, = ити, о (9. 401))2) аз [язь + о (2826)2] = 


оу 
— % 2 Рава, 
а (1 | 212..); о а 21 (1+ 2131); 
2, 2121 
0?,, = 02 МР Е 
з 41 с? 


При некоррелированной помехе в отдельных ветвях разнесения 
случайная величина Л; является суммой квадратов 2/, независимых 
гауссовских величин с нулевыми средними и попарно одинаковы- 
ми дисперсиями о?з. Характеристическая функция Л; 


Елу . 


П(1-——2іно?,) 
1=! 


При попарно различных дисперсиях о? плотность распределе- 
ния Д; 


31 
= 5 903 ) 
(А) = и 
51 іои (1 т ) 
Вы 01 
ыы 


в случае одинаковых дисперсий во всех ветвях разнесения 
2 2 
(о?у = о?з) 


Р РЕВ Ау Ау 
У (А) т ) я ®®( а ). (4.115) 


Даже прн отсутствии корреляции сигналов в отдельных ветвях 
разнесения (А. = 0) получение удобных формул для плотности 
З (Л;), а затем и для вероятности ошибки в общем случае затруд- 
нительно. Если дисперсии всех компонент формы Л; считать оди- 
наковыми. (021:=022==021), то 


аз (20-р (1), нию 
где 5= х («92-492У) Е 2 У а (г 12 ў= Е 2х 92. 
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Вероятность ошибки 
м П (А) 3 (А) аА аА. (4.117) 
После интегрирования (4.117) с учетом (4.115) и (4.116) получаем 


ТТТ] 


1—1 1 
= бт 2 Сеа ү 
И (1-92 Е 5, ЕУ 
0%; 02; 
е г, Г, = , 
ЕТ 
Подставляя сюда значения $5, о?у, оз, получаем 
я О 
р а" 2) 9 
8 2н с 14а ух 
б (2 4+ Аа) 2, == ( 2 #2 
1, 
ва У фу 
Е. {= ЕНЕЛ ВЕРЕ Ч 4.118 
А № ем иг 


При Ё=| из (4.118) с учетом ,Е1(0, Г, г) =1 следует результат 
(2.137) при В2=1 для одиночного приема в канале с неселектив- 
ными райсовскими замираниями. 

Для значений А21 и небольших 92 


1, 
р? Сэра. 


(зу 
Сопоставляя этот результат с (4.104), видим, что некогерентный 
приемник с квадратичным суммированием практически не уступа- 
ет по помехоустойчивости оптимальному приемнику, работающему 
в канале с малой регулярной частью сигнала. 

При 9 =0 из (4.118) следует результат для рэлеевского кана- 
ла (4.103). При д?->с® (1?—0) из (4.118) имеем 
1—1 


=ер (—1 У У Вы (Е, Ў 2, 
Сее 0} ЗЛА дт И 0, 
(4.119) 


== 1 


где й?;== А2421. 

Из (4.119) следует, что закон суммирования отношений сиг- 
нал/помеха для рассматриваемых систем в каналах без флуктуа- 
ций амплитуд остается справедливым и при некогерентном приеме 
по алгоритму квадратичного суммирования. Можно показать 
справедливость этого результата при любом основании кода т. 
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Для #,%1[ справедлива следующая аппроксимация выраже- 
ния (4.119): 


| ив 1 (а у (4.120) 
гч ехр( — — У} ——— А . 
РЯ 1 2 2, 1), пр" (х у 
Очевидно, что вероятность ошибки (4.120) удовлетворяет нера- 
венству р<2-2, 
Для одинаковых ветвей разнесения из (4.120) 
1р 
К иту (4.191) 
раі У —. . 
1 р 19" 
Сравнивая (4.121) с формулой вероятности ошибки при когерент- 


ном сложении р= —^ П—Ф(У 22) ], можно показать, что энер- 


гетический проигрыш, связанный с некогерентным сложением лу- 
чей и равный 0 дБ при одиночном приеме (/.=1), монотонно рас- 
тет с ростом числа ветвей разнесения, однако при Ё <4 не превы- 
шает 1,1 дБ. 

В подрэлеевском канале квадратичная форма Л; имеет плот- 
ность вероятности 


ехр (—Ё и А!) и 


оң? 12 ора 
е [ ори, В || я) |. = 21 ша 2-0 
031 и 


(1+ 2 ? 


(4.129) 


При симметрии по ветвям (А2,.= А2, И?и=И?,, а2= 02) выполнение 
интегрирования в последнем выражении дает [29] 


А 
А! ехр [ — НИ 
22 2. (1-6 28у) 


(А) = П х 


1, Г 
г(1) [2а 28у (1 Е [2а 28. (1 +2)? 
9% 9х 
ГЕ сбу о: ) 4.123 
Х.Р ( 9 1, л ( 2а оңа (1 | 288) 202288, (1 4- 213.) //` (4.123) 


Интегрирование (4.117) с учетом (4.115) и (4.123) дает 
1 


р х 
Сай ааа + |0 
оё, 
1—1 1 
х ў 0+0 7 тд < 
0 10023)" 1 + бу ) 
20%, За Эа, (1 1 283) 
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0% о? 
а а РЕ: 2 
х,Е, = ые 1; 2% ЕЕ = оп (1 22) 
Е у 
205 + 2232, (1 4- 27у) 


(4.124) 
Подставляя сюда значение оёз = а?2/2,/0?,, = а2212,/0?,, получаем 
Д Е 
== Стих 
р (14 и) (1 + 212,6 2 1+7—1 
128%, +7 ИЕ и Һа, — №2, ту). 1 
= ) (5 2+5 7 эво ну (029) 
Для односторонне-нормального канала (А2, 0, А2,= А2) из (4.125) 
я 
1—1 те ада \1+7 
в вы 
(1 т е 242 
ЖЕ, © „+7 1; Е (4.126) 
1+ 


4.11. Помехоустойчивость линейного приемника 
двоичных сигналов в общем гауссовском канале 


Анализируемый алгоритм приема для двоичной системы запи- 
шем в виде! 


г. 
У) |) 21(#) цоп рег (Ё) 4, (4.127) 
41 


где Шоп.р г рег(Ё) = { 4 (5 2) [изирю(#) + тийрю (2) ]аЁ; Фо = 
Е 

= 5: (А2 0-2 оо) у 1л 

че первого символа 


2 (И =т(0) + (татф) ло (1) + (ти уф) йо (0), 
а вероятность ошибочного перехода р(0/1) =Р{Е<А}, где &= 


Е, 
Е $ Ирю=ию (Е) —иою{{). При переда- 


РА = зо 
=,5 [А хар (282 о елою} + Хелу -- Уф (— Пиелою-- 2А о 
— Твою) 1; 
А Бу Е 5 
т х (А2о—А2оо) рр -Н1п == — (ово) + тте + 
= д = 
1. 
> В 
+ пи (—таеюю + тии тиеою) | = = 5 үйр +10 Е. . 
те $ 
* Этот алгоритм оптимален в канале без флуктуаций параметров, а для 


системы с противоположными сигналами также и при флуктуации параметров, 
если только нет асимметрии по ортогональным компонентам. 
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Здесь" введены ‘обозначения: 
№= 10 Нот рег({) 6; а 17 ро) шока, 


00 [410(#) позою (В) 46; лоо { Ию (Ё) Йопою(#) 4. 


Случайная величина Ё является гауссовской с нулевым средним и 
дисперсией: 


РА Ы 
<= РУ [212 рург 02 (11202 по— таео 1 Ииелою) 


4 а? и (12020 тиеою—Тие1ою)?]. 
Вероятность ошибочного перехода 


2и)-1-®(-— уж) 


1 У) Зара Арле — Ш а 
рез = 1_Ф = 1 


РЯ — 
И (үг 28 о [та (28210 — 810/0) + Мур едо]? 04 + — 
1=1 


(4.198) 


— Б пи (284 — 20} — та о о?) 


Аналогично получаем для вероятности ошибочного перехода 


р(10) = 


Юр ү? Маре Е т 2. 
1 |_Ф 21 
2 


У; 92 {т?рг 282рњ 4 [те и — 2100) — туц ео = 


= (4.129) 
— Е [пи (286 — 81040) - тах 8010]? оу) 


При 2=1 из (4.128) и (4.129) следуют формулы для вероятно- 
стей ошибочных переходов линейного приемника в общем гаус- 
совском канале при одиночном приеме, полученные в $ 2.14. 

Прн отсутствии флуктуаций сигнала (02=02=0) и в=8, 
(алгоритм максимального правдолодобия) канал становится сим- 
метричным с вероятностью ошибки 


у е] т) 
244 


В рассматриваемом канале (когерентноё: сложение лучей. с 
различным номером [) справедливо правило суммирования отнб- 
шения сигнал/шум [128]. Минимальная вероятность ошибки` до- 
стигается при использовании двоичной системы с противополож-- 
ными сигналами (№==2). Для такой системы при єо= еу вероятно-: 
стн (4.128) и (4.129) совпадают (канал становится симметрич- 
ным) и равны 


р (0/1) = р(1/0) = ром = 


д 2 фу 
ЕЕ | _Ф 1 1-91 
: ааг тайр е 1 
Але а отргзесуутит нивы) 
(4.130 
При одинаковых параметрах канала во всех ветвях 
Ру 
Рф = 1—Ф ъё 


2 22 ; 
пар (Весе Фр +919 Фр) 


Анализ показывает, что при 4*>10 линейный прием противо-- 
положных сигналов по помехоустойчивости мало уступает олти- 
мальному приему. При малых значениях 4? эта разница весьма су- 
щественна, причем она усугубляется с ростом асимметрии канала. 
При 42=0 (отсутствие регулярной компоненты сигнала) линейный 
приемник неработоспособен (ром = 1/2). 

При симметрии канала по ортогональным компонентам (В2= 1} 


м 208, фи 


— 1 Ы 
д еф аар, (4.131) 


2 У 20, 981 (: ку ) 
Ё 1+9 тя 
1одчеркнем, что (4.131) определяет потенциальную помехоустой- 


чивость двоичной системы с противоположными сигналами в рас-- 
сматриваемом канале. 


Если параметры #2, и 42; не зависят от /, то 


„|е 20% \]. 
ри [1 ое, )| 99 


При А2--оо и ограниченном 4? из (4.132) получается выражение: 
для предельной (несократимой) вероятности ошибки 


1 а 
Рем пред = ЕУ 1 —х (у148), 
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жоторая в канале с сильно выраженной регулярной компонентой 
может быть достаточно мала. 

При использовании двоичной системы с активной паузой, орто- 
тональной в усиленном смысле, и ғ; = ғо канал симметричен и ве- 
роятность ошибки 


Фчм= 1—Фх 


Ў №, фу 8 
Е 1+4 


Раг 28 Рі 
Уз [+ ЕЕ Фивы ый] 


ро 


х 


(4.133) 


Сравнивая (4.133) и (4.130), можно видеть, что в тех случаях, 
жогда когерентный прием по алгоритму (4.127) обеспечивает удо- 
влетворительное качество, система с противоположными сигнала- 
ми позволяет получить по сравнению с ортогональной в усилен- 
ном смысле системой энергетический выигрыш в 2 раза (3 дБ) 
{как и в идеальном канале). 

Предельная вероятность ошибки для ортогональной в усилен- 


ном смысле системы при #81=72, 45 = 0°, В21= 1 
им ин И —Ф(У 214). 


Вероятность ошибки для двоичной системы с пассивной пау- 
зой в случае равновероятной передачи позиций символа при 
є = еу определим формулой 


а ООР) —05 гу $ 2; 
1=1 


2 2 1+ Ф 
и І, 
и дЗ, 2 
У! ЕЮ 
—0,5Ф Бы 1-91 
а 2; | 2% у | 
Ё таа 1 ПЕРО Чн (89957 Фр фро) 


В случае симметрии канала по ортогональным компонентам 


Ў 93; 
05Ф Е 1+ 


я 214 у т) 
И та (. ЕИ 


При условни А2= 121, 9= 42 средняя вероятность ошибки двоич- 
ной системы с пассивной паузой 


р Бе \ _ тә ||, 
р Е, о (И 2) ово (И ее )| 
(4.134) 


Предельная вероятность ошибки рассматриваемой системы полу- 
чается из (4.134) при А2,--оо (4? опраничено) 1; 


Рам пре 2—11 Ф (у Іф = 5-р), . 


4.12. Влияние взаимной корреляции ветвей разнесения 
на помехоустойчивость приема 
по алгоритму квадратичного суммирования 


Выше была рассмотрена помехоустойчивость приема для двух 
крайних случаев: сигналы в отдельных ветвях разнесения не кор- 
релированы и полностью коррелированы. 

Определим вероятность ошибки для системы сигналов с ак- 
тивной паузой, ортогональной в усиленном смысле, при приеме по 
алгоритму квадратичного суммирования, когда матрица коэффи- 
циентов корреляции ортогональных компонент сигналов ветвей: 
равна Ҝ. 

В соответствии с (4.117) и (4.115) (а2=02,./282,=о°,/212,,),. 
вероятность ошибки в рассматриваемом случае 

= Аиа 4 
р= (Ле 2 У — аль (4.135) 

0 в0 #12 


РА 
где Л;= 2, (91+ Ө) ; 


ди= [№- (хе + т) 2120] 28 с =: 


бы а (лоты) 28%] У 58 зи. (4.1365 


Проведем интегрирование в (4.135) для случая сдвоенного 
приема (2=2), когда разноименные квадратурные компоненты 
сигнала не коррелированы, а одноименные компоненты имеют ко-- 


1 Очевидно, что вероятность перехода р(1/0) (вероятность ложной трево- 
ги} при й1;--оо всегда стремится к нулю. 
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эффициенты корреляции, равные соответственно №, и Къу. Для 
‚этого перепишем (4.135) в виде 


+ 


ФИ ре 3 (1+ 600) арар, (4.137) 
0 2 


где р?.=0211-+02;2; р?, = 025 +625, — суммы квадратов одноименных 
гауссовских квадратурных компонент в двух ветвях разнесения; 
\ р», ру) — совместная плотность 0х и.ру. 

Если разноименные квадратурные ‘компоненты независимы, то 
№ (рх, ру) = (р) И4(ру), где каждый сомножитель представля- 
ет кобой четырехпараметрическую функцию распределения: 


0.) —.__ = хр і (0х соѕ ф— тт)? (0х іп Ф — т.т) | 4ф/2 п; 


9,19 д | 2021 20? 
2л с05ф —– туту зіпф — т) 
№ (р,) =— ( ехр | КД Е. и) (оу :: ип) | ф/2л, 
бит бут ф 20 бит 


причем параметры этих распределений ть, оа; Тхи, Оёх; "Ту, 
«у; Туп, б2уп получаются из исходных распределений квадратур- 
ных компонент с учетом формул преобразования моментов при 
повороте системы координат. В частности, 


мй, рп = Ча а, 
| о ара |" 
и, и == (1 4- 283,1) (1 - 2831.) (1 — А2,) 
А ГЕ) |" 
а | + И-ты | 
й (4.138) 
гле А-8, аа, р р, та 


(1+ 282,1) (1 - 2823) * (14 2881) (1 - 218%) 


(4.139) 

— коэффициенты корреляции между квадратурными компонента- 
ми 01 и 615; Өл и Өзә соответственно. 

После интегрирования (4.137) получаем выражение для ве- 


роятности ошибки сдвоенного приема в общем гауссовском канале 


при коррелированных одноименных ортогональных компонентах 
‘сигналов ветвей 


т? 2 тї 
х1 _ «п _ и УП 
201401) 21-0.) 2+9) 2(1 т] 52 
Уи) (102,1) и) 
а? Е] т? 
1 хі | хІ 
ая СЫ 
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т т? 


=] 
ф = 


ат 1 =П : а 
+; (10) | а 0? (1-0%) )+ 
и т? ) 
1+ + 
рл 201+ 0,1) ( о? (1 031) 


4+ От (: а )| : (4.1405 
201+ 0%) 02 д (1 93,11) 


Здесь о?и, окп, о?у, 0?,и определяются (4.138), а величины т». 
Тц, Ти, туп после поворота согласно (4.136) равны: 


тъл = (т 03 аг Тиз шп ол) У 21; 

тат = (т 5іп а + Таз СОѕ и) И 2А; 

ти= (ту С05 ит — Туз Чл ац) И 20200; 

туп== (ти зп ап + Туз соѕ аи) И 2020. (4.141) 


Углы поворота для получения независимых квадратурных ком- 
понент 


1 А« УП =з 29а) (ГЕ 283,4) 


оц = 5 агсів ЕЯ 
1 1+ 282) (1 -- 212 
аи = — ато № УСЕ на д) 


Для симметричного по дисперсиям квадратурных компонент 
всех ветвей канала (В? = В2:= 1), больших отношений сигнал/шум 
(#2, №1, 12.» 1) и ъ= А =» получаем А. = Ау=Аь, 

2082, Һа, (1 — К) 
ба 448, Ва, 
вт [1 у 1-а ко т] 
и вероятность ошибки (4.140) принимает вид 


1 р? рё 
ехр | — рт ри } 
Р о оз) н 209) 20+) 


А 0? 
х[1+ 1+) (2- м 


6? И р? 
} 11 (2 | 204 )] (4.142) 
201-5 0) 0211(1+ о) 


где рр = т2,1 Тут; рари = т? + уп. 
Если А2 И 12,1, А2, И 1—82 1, то вместо (4.142) имеем 


1 { 0 рц 0? Ри 
= Тып |з в = 
р А | | + зо 


2 (52 а а 
о 68 202 20211 204 


021, п = буи, п = 021, 1 
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5 2 
ю 02 0 № № Ё ив рэлеевском канале 
тт —— р 


З 

а З 

РА тт рау. (4148) 
Отсюда следует, что при 
й (71—252 1 энергетиче- 
ский проигрыш от коррели- 
рованности ветвей разнесе- 
ния в рэлеевском канале 
при сдвоенном приеме ц= 
= у 1%, 

На рис. 4.17 сплошными 
линиями представлены гра- 
фики зависимостей вероят- 
ности ошибки (4.142) от 
2 = Бг при не- 
которых значениях парамет- 
ров А?ь, р2р=р?рт=р%п. 


Рис, 4,17 


Если квадратурные компоненты сигнала не коррелированы 
(А.=6,=0), то из (4.140) 
туу 2З д т?з 293.3 ту 29у туз 212,3 } 
%{ – Чай (ЕЙ) 408 (1-88) 49у Ни) 402 (ЕН у 


Р= АГЕ Ааа) О 4 Ааа) (Г а - в) 
14 203,4 14- 283,4 14 283 142 Ауа 
х Ё + ЕЭ) Тзачны + 4014 аур ТЕ; + 


+ т? 2925 + т?з 292 з ту 284 туз 22а 1. 
80°; (1 + Аа)? 802.3 {1 + 23 „3 80% рі (6 + т)? 80? а (1 + Ааа)? 

Для канала с одинаковыми дисперсиями квадратурных компонент 

всех ветвей разнесения (02,.=027= 0?) = 02у2= 08 = Пао 

== 2, = 2 = 000) вероятность ошибки 


3001 +9 ә) 
ен 2(1- А3) а ов | 
е- я [ + + ЕН (+03 |, 
что совпадает с (4.118) при = 2. 

Если одноименные квадратурные компоненты полностью корре- 
лированы (А „= у=1), то вероятность ошибки (4.140) 

1 ры ту 
ехр — 

АУ а) Е и + №») | 4 


е0 — 


р= 


р 
250, 


п? е 1 - 283, + 283, 
а рау 4 ивы 
1+ 218: + ок т?т р х1 

РЯ т) в Зил" 


т? ут 
азии ия 1 Ок 


где Тур, Ту, Тхи, Туи определяются по (4.141), в которых 


1 Уз, 1 И2ази, 92,3 
о =5-агсів гита р $ Чби= — у ав ул — За 


Для симметричного по дисперсиям квадратурных компонент 
канала (82 =В%=1) из в 144) следует, что 


1 Рп р? г 
р= тауер хр (8 р рар) [+ 

ТЕ АА Аа р? ъп оёт 

ом, 8 + ори | 
При #21 > 1, #2,№1 

ре 1 РТ р | РА І 
ре рту ер | ралу 80 и: р + 2: бш] 
или в рэлеевском канале (рї ==р?и =0) 

Аус 2500. 
тим. 

Сравнивая (4.145) и (4.143) при Кь=0, видно, что энергетичес- 
кий проигрыш за счет корреляции ветвей разнесения при сдвоен- 
ном приеме в рэлеевском канале 1=55/4 У 3р(1-+82). = 

В односторонне-нормальном канале (А21= 2,ә==0; А? = А”, 

22 = 6202) из (4.144) 
_ _ 8498 (1- 82) 


(4.145) 


Р вина ве" 

или 

ре, №1, 
16у 1 + 63) 


В подрэлеевоком канале из (4.140) получаем 
02, 92 92 от 
1 
ЕЕ “ЗО * ЗО а 
ИС) (1 о) (1 09,1) аи) 
Для рэлеевского канала отсюда 
З ойго? + 2 (0 + о) +1 


и (о? ойу Но 09 + 1) * сай 


р= 


25% 


а-я + 818) 1 — Аз) 


где 0, п = = ГГ аби 
г 1 2) (1 з 
ЕЕС) та вО та 
у’ Е ТС] 
ПВ; № (4.147) 


ГА 

Подставляя (4.147) в (4.146), получаем 

збі 8) 1-5) (1 — Аз) + 21+ 89) 5 

[+ А) (1+ А ба) (1 — Аа) + (1 4 69) +32 
Поскольку согласно (4.139) 

0315 83 

к-У ву. 
то для вероятности ошибки в рэлеевском канале с одинаковыми 


коэффициентами корреляции одноименных квадратурных компо- 
нент сигнала А» окончательно получаем 


(бур 02 — Ка 8 | (4.148) 
1Р8)» 89 (1 — д,)-282 (1 4- 68) 4 4]2 
повр" симметрии по обеим ветвям (82=1) из (4.148) следует 
_ 3-8) 10 8 = (4.149) 
Кае (1 — Ва) + 4-4 
В условиях достаточно надежной связи, когда 1, (4.148) 
можно привести к виду 
313 2 (1 — Аз) 5 (1-Е 89) 
Т [18 62 (1 — Ае) -+-2(1+- 61) 


2 


2 


зда 62 --5(1 + 89) 
Мера ва 201 4 р ° 

При полной корреляции следует результат (4.145), т. е. веро- 
‘ятность ошибки обратно пропорционально не (2)2, а только №, 
как при одиночном приеме. 

При оптимальном (с учетом корреляции) сдвоенном приеме в 
'симметричном по обеим ветвям рэлеевском канале (52=1) веро- 
ятность ощибки [180} 

Ф = Баз ВА (4.150) 
Гот) (1 — Аа) + 4412] (2 4- А2 (1 — Ю,)] 

При (1—2) №1 (4.149) и (4.150) дают одинаковые асими- 
‘тотические выражения 3/| (Я?)2(1— 2.) ], т. е. энергетический про- 
игрыш в схеме квадратичного сложения по сравнению с оптималь- 
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При отсутствии корреляции р м 


ъ 


ной решающей схемой отсутствует. Если. же А?»-—>1, то в области 
малых ошибок этот энергетический проигрыш е1 дБ. 
Определим теперь вероятность ошибки в односторонне-нор- 


мальном канале. Учитывая, что Кьх=0, Рву= № и 0?и=1, из 
(4.140) получаем 

= 1 3 о Ст | 
Р Зуя Е атом о) | 


(4.151) 


(1-2 8) (14 278 83) (1 — Азу) 


Р 1-Е 28) (1 - 248 83 . 
Па |1 тара | 


На рис. 4.17 пунктирными линиями представлены графики ве- 
роятности ошибки в односторонне-нормальном канале при 62=1 
и различных значениях коэффициента корреляции К». 

При 22 (1—Ю2,) 1 из (4.151) р=5/826 УТ В». Отсюда ви- 
дим, что энергетический проигрыш за счет корреляции ветвей 
разнесения в односторонне-нормальном канале при #?(1—Ю?,} № 
»1 равен ч==1/ У 1—А?,, т. е. такой же, как и в рэлеевском ка- 
нале. 

Для случая К, =1| в односторонне-нормальном канале проиг- 
рыш 1==815/160р (1-5?). 

"В табл. 4.5 приведены значения энергетического проигрыша в 
функции от коэффициента корреляции ветвей разнесения К» при 
#2»>1 для рэлеевского и односторонне-нормального каналов. 


тде о?у, п= 


Таблица 4.5 


| :| ов 0,9 | Е р—10—* 
1 


к, | о | 0,1 | о | 
1 45| 0 | ола |0, 


0,4 
ою [ое 0,97 | 2,22 | 3,6 СЕДЕ 8—1 


4.13. О неоптимальных методах разнесенного приема 


В практике радиосвязи при разнесенном приеме чаще всего ис- 
пользуются приемные устройства, отличающиеся от оптимальных 
своей решающей схемой [128]. Зная распределение вероятностей 
коэффициентов передачи канала, можно определить помехоустой- 
чивость таких схем. Чаще всего ‘используется схема выбора (ав- 
товыбора) ветви по максимальной мощности сигнала [128]. Для 
нее определим приближенно помехоустойчивость в канале с т- 
распределением амплитуд, поскольку для четырехпараметрическо- 
то канала получаются соотношения, не удабтые для анализа. 

В этой схеме каждая ветвь имеет свою решающую схему (та- 
кую же, как при одиночном приеме; будем ее считать оптималь- 
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ной), но окончательное решение принимается по той ветви, мощ- 
ность принимаемого сигнала которой наибольшая. Коэффициент 
передачи канала у из-за аддитивной помехи в нем точно измерять 
нельзя. Однако в условиях надежной связи и достаточно медлен- 
ных замираний, используя инерционное устройство для выбора 
ветви, по которой принимается решение, можно считать, что рабо- 
тает ветвь с максимальным у. Параметры распределения у в от- 
дельных ветвях разнесения полагаем одинаковыми. 

При некоррелированных замираниях в отдельных ветвях для 
плотности вероятности түо== шах ү получаем (у) == 210 (у= 

? 


=) П савр, 


Схему выбора по максимуму коэффициента передачи можно 
рассматривать как схему одиночного приема при коэффициенте 
передачи то. Поэтому среднюю вероятность ошибки в ней можно 
определить, усредняя вероятность ощибок в канале без замираний 
(т -оо) по коэффициенту передачи үо. Для ортогональной в уси- 
ленном смысле т-позиционной системы с активной паузой веро- 
ятность ошибки при некогерентном приеме 


т—1 (— рен И © в, үз 
о Б: 3 Ж (п) 4% (4.152) 


Если коэффициент передачи у имеет т-распределение Ш, (у), 


то при т'= 1/9 № (то) =, (то) [Ф (уу Уз). 
При целых значениях т’ 


САС (= у 1—1 
У (т) = 217, Ж ГТ: У ый . 


гі 


Рассмотрим более подробно сдвоенный прием (1.=2). Вероят- 
ность ошибки в соответствии с (4.152) при иг = 1/2 


ті А+1 8 ЕЕ. 
(= ЮА бы 2 ты | 
Бы 2 —_ — —— —_ . 
р 2, У Е |: = агсів І 1+ г 
о+9 у 1+ 


При целых значениях иг’ 


т А Е 
(= ШАН СА, 
р=2 Ў) =. 


—1 т. 
у ә +а= т 


ве ү" | 
ЕН | 


х 11— > кт т’ 
(т — 1) 2+п ит 
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„Для двухпозиционной системы 


= |! — 2 ас ИТ +} т = 112; (4.153) 
Ут+® г 
1 С ри 
1 я +) 
АЕ Еа 6 биа ву : 
(1+7) (2-2) 
т! — целое число. (4.154) 


Заметим, что при И’ (42--оо) (4.154) приобретает вид 


р==0,5ехр (—1?/2), т. е. в этом случае вероятность ошибки та же, 
что при одиночном приеме. 

Зависимость р(А?), рассчитанная по (4.153) и (4.154) при раз- 
личных значениях т’, показана на рис. 4.18. Пунктиром на ри- 
сунке нанесена зависимость р(А?), которая соответствует формуле 
(4.91) при /=2 и характеризу- 
ет для рассматриваемых си- Юлф и* И 
стем помехоустойчивость опти- 
мального сложения при неопре- 
деленной фазе сигнала. Срав- 
нение кривых показывает, что 
при сдвоенном приеме схема 
автовыбора обеспечивает не- 
сколько меньшую помехоустой- 
чивость, чем схема оптималь- 
ного сложения. Однако при 
4?—со максимальный энерге- 
тический проигрыш не превы- 
шает 3 дБ. 


ШУ 


0! Т1 Т Т 


Рис. 4.18 


4.14. О группировании ошибок в каналах 
< медленными замираниями при разнесенном приеме 


В порядке обобщения материала, изложенного в $ 2.15, вы- 
числим условные вероятности ошибочного приема элементов сиг- 
нала при разнесепном приеме, предполагая, что предшествующий 
элемент принят правильно или ошибочно. Ограничимся рассмот- 
рением двоичной, ортогональной в усиленном смысле, системы с 
активной паузой при приеме по алгоритму квадратичного сум- 
мирования при условии, что коэффициенты тү; в отдельных ветвях 
разнесения независимы и аппроксимируются т-распределением с 
одинаковыми параметрами во всех ветвях. 


255. 


Условная вероятность ошибки в предположении, что предшест- 
вующий элемент сигнала принят правильно, с учетом (2.145) и 
(2.146) 


1 © 
Рош/трав = —— (Ру (ошу Ў (ү) ПП — Ру (ош ЧТ, (4.155) 
Рправ 0 
2 
и 
где ру кош = 6 Ге — вероятность ошибки при заданном 
значении вектора параметров == (т, үг,...,үр)?; 
У (р) ( = 1 т 5 т | Пиз 
гп" вм ыы" 


— плотность вероятности вектора параметров т; 


1 2т 1т 
Фора {жа 


— безусловная (средняя) вероятность правильного приема. 
После интегрирования (4.155) получаем 


2. 2т т 1 т Іт 
2 ав 4 (в) 


1 2т у 


Рош/прав = 
1—— 1 ————= 
2 2т - #* 


Отношение безусловной и условной вероятностей ошибки равно 
21. / 2т Іт 21. т гт 
Рош/прав__ 2 \ аа) 4 ( т 4- № ) 
е (в Т0)" 
2 \ 2т + 9 \ тж 
В области малых ошибок (#2 1) 


ПР=1— 1/22". (4.156) 


Из (4.156) следует, что с улучшением свойств канала (рост 
параметра т и числа ветвей разнесения /) условная вероятность 
ошибки рош/прав Все в меньшей степени отличается от безуслов- 
ной. 


Таблица 4.6 


т ТА 1 2 10 со 
тр 0,75 0,875 | 0,96875 | 0,9999996 1 
Рошурт. пред 0,25 0,125 | 0,03125 4.107 о 


В табл. 45 приведены значения пр при т==1/2; 1; 2; 10; оо и 
1==9. 
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Условная вероятность ошибки в предположении, что предшест- 
вующий элемент сигнала принят ошибочно, с учетом (2.148) и 
(2.149) 


у = 
Рош/ош = —— {Ру (ош) и (у) Ру (ош) ат, 
Рош ў 


1 2т 
где —— ———=— — безусловная средняя вероятность 
де рош (в) у (ср ) р 
ошибочного лриема. После элементарных выкладок 
1 2т 4-8 |" 
Ръшоњ = © | "|, (4.157) 
2 { 2т- 2) 


Из формулы (4.157) видно, что при ограниченном значении 
параметра Ат условная вероятность ошибки рошгош Не может 
быть уменьшена даже ценой бесконечного увеличения мощности 
сигнала, поскольку существует предельное значение условной ве- 
роятности ошибки 
Рош/ош.пред = 1-1»= Патт+1. 

Значение Рош/ошлред при различных т и [=2 также указано в 
табл. 4.6 

Анализ показывает, что рост параметра т и числа ветвей 
разнесения РГ (улучшение свойств канала) ведет к уменьшению 
фактора группирования ошибок в канале (т. е. к декорреляции 
ошибок). Однако с увеличением числа ветвей разнесения растет 
различие между безусловной ‘и условной вероятностями ошибок. 
Это обстоятельство следует учитывать при выборе кода в рас- 
сматриваемом канале. 


4.15. Надежность связи при разнесенном приеме 


В $ 2.16 исследовалась связь между надежностью системы и 
ее достоверностью при одиночном (Ё==1) некогерентном приеме 
и заданных значениях параметров канала (т, Б) для двоичной 
системы с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле. 
Обобщим полученные там результаты на случай, когда осуществ- 
ляется разнесенный прием по схеме квадратичного сложения, а 
сигналы и помеха в отдельных ветвях, которые считаются сим- 
метричными, некоррелированы. В этом случае вероятность ошиб- 
ки р, определяется (4.91). Нетрудно установить связь между ве- 
роятностью рь и вероятностью ошибки при одиночном приеме 
р: : рь= 91 рь. 

С учетом этого обстоятельства и введены дополнительные оси 
ординат на рис. 2.21—2.24, определяющих зависимости между до- 
стоверностью (р) и Ам при фиксированных значениях надежно- 
сти (Е), параметра, характеризующего нормироваиную диспер- 
сию медленных замираний (№), параметра интерференционных за- 
мираний (т) и числа ветвей разнесения Г=2; 3; 4. По этим 
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графикам составлена табл. 4.7, в которой приведены пороговые 
значения Ам, обеспечивающие достоверность не ниже. 10-2 при 
заданной надежности связи ЁР-=99,9; 99; 95; 90%, параметрах 5 = 
=1; 10 дБ и т=1/2; 1; 2; 2=2. 


Таблица 4.? 
Значение А? при заданной надежности Е, % 
6, дБ Примечание 
99,9 9 | е | = 
1 1580 1000 708 282 р= 10-2 
т = 1/2 
10 4,5.10? 6,6.108 10 2,5.105 1=2 
1 398 199 100 79,4 р= 107% 
т= 
10 1,3.107 1,5.108 2.105 7,1-104 1-2 
1 200 100 56 40 р= 107* 
т= 
10 6,3-10° 7,9.105 105 3,55.104 1=2 


Из таблицы видно, например, что ‘при сдвоенном приеме и из- 
менении параметра глубины медленных флуктуаций В от 1 до 
10 ДБ (в 8 раз) для поддержания надежности на уровне 90% 
(при достоверности 10-2) в односторонне-нормальном канале 
(т=1/2) необходимо увеличить параметр #?м от 282 до 2,5.105, 
т. е. в 886,5 раза (на 29,48 дБ). 

В этих же условиях при т==1 (рэлеевский канал) требуется 
изменить мы соответственно от 79,4 до 7,1. 104, т. е. в 894 раза 
(на 29,51 дБ). 

Из сравнения табл. 2.10 и 4.7 можно найти энергетический 
выигрыш в децибелах сдвоенного приема (12=10 10 Я?мо/й?м,) по 
сравнению с одиночным при обеспечении заданной достоверности 
и надежности при фиксированных параметрах Б и т. Так, для 
рэлеевского канала (т=1) и р=10-2; Р=90%; ф= 1 дБ имеем 
12=9,5 дБ. 


Выводы 


1. Общая теория оптимальной обработки при разнесенном приеме может 
быть построена как теория обработки векторного поля в общем случае с кор- 
релированными скалярными компонентами. 

. При точно известном сигнале оптимальный разнесенный прием дискрет- 
вых сообщений реализустся схемой когерентного сложения сигналов ветвей и 
жогерснтиого выбора номера символа. 

. Оптимальный разнесенный прием при неопределенной фазе сигналов от- 
җдельных ветвей реализуется в общем случае достаточно сложной многоканаль- 
ной схемой, содержащей линейные и нелинейные блоки. В практически ‘интерес- 
чом случае, когда сигналы отдельных ветвей могут быть сфазированными, оп- 
тимальная обработка для систем с активной паузой существенно упрощается, # 
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сводится к когерентиому сложению сигналов отдельных ветвей и некогерентно- 
му выбору номера символа. 

4. Оптимальный разнесенный прием в общем гауссовском канале реализу- 
ется достаточно сложной многоканальной схемой, в каждой ветви которой осу- 
ществляется линейно-квадратичная обработка. 

5. Относительно простой некогерентный алгоритм квадратичного суммирова- 
ния, который для системы < активной паузой оптимален в рэлеевском канале, 
а также реализует обобщенный алгоритм максимального правдоподобия (при 
неизвестных законах распределения амплитуд и фаз сигналов ветвей), оказы- 
вается близким к оптимальному для широкого класса систем, ортогональных 
в усиленном смысле, и в более общем четырехпараметрическом канале. 

6. Результирующее отношение сигнал/помеха при оптимальном разнесенном 
приеме в случае, когда сигнал точно известен, а помехи некоррелированы по 
отдельным ветвям разнесения, равно сумме отношений сигналјпомеха отдель- 
ных ветвей. 

7. Энергетический выигрыш от разнесения при точно известных оигналах 
ветвей зависит от значения коэффициента эффективности иопользовання мощ- 
кости передатчика цр. Этот выигрыш всегда увеличивается < ростом числа 
ветвей /, если ир==0. Если же ир>0, то вынгрыш может и уменьшаться с рос- 
том Г. Так, например, для канала с одинаковыми отношениями сигнал/помеха 
во всех ветвях разнесения этот выигрыш с ростом /. увеличивается при џр<1 
и уменьшается мри ир>1. 

Оптимальный фазнесенный по пространству прием сигналов ‘обеспечи- 
вает тем больший энергетический выигрыш по отношению к одиночному прие- 
му и тем лучшее подавление соорсдоточенной помехн в канале, чем сильнее 
коррелирована сосредоточенная помеха в точках расположения приемных ан- 
тенн ‘и чем больше отношение мощностей сосредоточенной и флуктуационной 
помех в канале. 

9. Схема двухканальной обработки поля < компенсацией сосредоточенной 
помехи посредством многократного преобразования частоты в принципе может 
реализовать возможности оптимальной дискретной ПВ обработки поля. 

10. При медленных некоррелированных замираниях сигналов отдельных 
ветвей с одинаковой статистикой, при которых возможна реализация когерент- 
ной обработки, средняя вероятность ошибочного приема для двоичной системы 


сигналов в области малых ошибок обратно пропорциональна величине (п?) рп 


для одностороннс-нормального канала и величине (А2) 2 в юстальной области 
изменения параметров четырехпараметрической модели канала. Такая же зази- 
симость сохраняется для систем с активной паузой, ортогональных в усилен- 
ном смысле, как при неопределенной фазе сигнала, так и при независимом 
приеме элементов сигнала в условиях четырехпараметрических замираний. Если 
Ир==0, то вероятность ошибки монотонно уменьшается с ростом числа ветвей 
разнесения Ё. Если ир>0, то при заданных значениях параметров канала ве- 
роятность ошибки уменьшается с ростом Ё лишь до тех пор, пока 1 не до- 
стигнет порогового значения Глор. Дальнейшее увеличение Г ведет к росту ве- 
роятности ошибки из-за нерациопального распределения мощности передатчика 
межлу ветвями ‘разнесения. 

11. При полностью коррелированных медленных замираниях сигналов всех 
ветвей энергетический выигрыш разнесения такой же, как при томю извест- 
ных сигналах ветвей, независимо от того, осуществляется ли когерейтный или 
некогерентный прием. 

12. Потеря эффективности разнесения, связанная с изменением модуля ко- 
эффициента корреляции между сигналами ветвей от нуля до единицы, пада- 
ет с улучшением канала и с уменьшением числа ветвей разнехения. 

13, Для систем с активной паузой, ортогопальных: в. усиленном. смысле, 
остается справедливым правило суммирования отношений ригнал/помеха, от- 
дельных ветвей при когерентном и некогерентном сложении незамирающих. сиг- 
налов отдельных ветвей (как при когерентном, так и некогерентном выборе 
символа). 5Ч 

14. При использовании систем с активной паузой, ортогональных в усилен- 
ном смысле, энергетический проигрыш некогерентного‘ирисма в области. малых 
ошибок по сравнению с оптимальной жогерентной. обработкой. для: жаналов, ‘в 
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которых коэффициент асимметрии по ортогональным компонентам В?5-0, при 
любом числе ветвей разнесения Г оказывается не зависящим от параметров че- 
тырехпараметрической ‘модели канала 47, В?, фр и нс превышает 3 дБ. 

15. Энергетический пронгрыш оптимального независимого приема симво- 
лов в общем гауссовоком канале ло сравнению < оптимальным когерентным 
приемом для двоичной системы с активной паузой, ортогональной в усилен- 
ном смысле, равен 3 дБ независимо от числа ‘ветвей разнесения. 

16. Для систем © активной паузой, ортогональных в усиленном смысле, схе- 
ма некогерентного независимого ‘разнесенного приема элементов сигнала при 
квадратичном суммировании сигналов ветвей в общем гауссовском канале 
практически не уступает оптимальному приему. 

17. Линейный приемник, оптимальный в каналах без замираний, обеспечи- 
васт для системы с противоположными сиғналами при любом числе ветвей раз- 
несения с одинаковой статистикой при 42210 вполне качественную связь н по- 
мехоустойчивость, близкую к потенциальной. При малых значениях 42 эта раз- 
ница весьма существенна, причем она усугубляется с ростом асимметрии кана- 
ла (уменьшением В?). При использовании такого приемника ортогональные в 
усиленном смысле системы как с активной, так и с пассивной паузами, а так- 
же система с противоположными сигналами характеризуются предельными (не- 
сократимыми) вероятностями ошибки, зависящими от параметров канала и 
числа ветвей разнссения. 

18. Увеличение коэффициента корреляции А, между сигналами двух вет- 
вей разнесения ведет к ‘росту энергетического проигрыша приема (по сравне- 
шию со случаем отсутствия корреляции), одинаковому (при |К»| 7-1) в рэлесв- 
ском и односторонне-нормальном каналах. 

19. Схема автовыбора незначительно уступает по помсхоустойчивости оп- 
тимальной схеме приема в четырехпараметрическом канале. Для двоичной сис- 
темы с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле, максимальный 
энергетический проигрыш при сдвоенном приеме не превышаст 3 дБ. 

Увеличение числа нокоррелнрованных ветвей разнесения и рост па- 
раметра т (улучшение свойств канала) ведут к уменымснию фактора груп- 
пирования ошибок в канале (т. е. декорроляцни ошибок). Однако с увеличени- 
ем числа ветвей разноссния Ё растет различие между безусловной и условной 
вероятностями ошибок. 

21. Для каналов с т-замираниями при некогерентном разнесенном приеме 
в случае ухудшения качества канала можно обсепечить неизменные надеж- 
ность и достоверность связи за счет соответствующего увеличения числа ветвей 
разнесения. 


Глава 5 


Помехоустойчивость при аддитивной 
флуктуационной, сосредоточенной 
и импульсной помехах в канале 


В гл. 4 при рассмотрении теории разнесенного приема в кана- 
ле учитывались аддитивные флуктуационная и сосредоточенная 
(по апектру) гауссовские помехи. Здесь же при анализе процесса 
21(1) в [-Й ветви разнесения на интервале [0, Т] будем учитывать 
и действие одиночной импульсной (сосредоточенной во времени) 
помехи, описываемой моделью 


‘у! [<08 фи {и (#) п фя фи В], ѓе [о, +; 
па (Е) = 


(5.1) 
0, ЕЕ [№, +=], 
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где [и -— детерминированная функция, описывающая форму им- 
пульсной помехи; [ш — сопряжение по Гильберту от /ђ.({); т — 
детерминированная длительность импульсной помехи; фи Фи, 
{ы — амплитуда, начальная фаза и момент появления импульсной 
помехи, которые в дальнейшем считаются случайными, не завися- 
щими друг от друга величинами. 

Вероятность появления на интервале анализа более одной им- 
пульсной помехи считается пренебрежимо малой величиной по 
сравнению с вероятностью появления на этом интервале олиноч- 
ной импульсной помехи. 

Заменив в (4.2) сигнал ии(Ю в [Й ветви разнесения 
на ии(Ё) пи ({) запишем выражение для нормированного 
функционала правдоподобия при точно известных функци- 
ях ии и пш(ё) и некоррелированных стационарных га- 
уссовских помехах в отдельных ветвях разнесения 


І, тт 
В (пы, в, фар физ) = П ехр || Гакочць 2) [аа (0) тие 
= 0 


= Г [а (2) + па КОТЫ ЕР) [аа (2) + КРАЕ = 
0 


1, тт 
= Пи (пинг =0)ехр [| | [2—0] (1, р) (2) а — 
(7 
тг , , Л 
о 0па (ааг), (5.2) 
90 
где #(пи=0) =ечи-?а — нормированный функционал правдопо- 


добия і-й гипотезы для й ветви разнесения при отсутствии им- 
пульсной помехи, рассмотренной в гл. 4. 

Плотность вероятности момента появления импульсной поме- 
хи №; при условии ее наличия на интервале анализа [0, Т] обыч- 
но считают равномерной на этом интервале: 


1 
==, =[0, Г]; 
У (к) = {7 (5.3) 
0, 1310, Т]. 
Для упрощения процедуры синтеза оптимального приемника с 
учетом импульсной помехи в канале положим, что ѓу принимает 
лишь дискретные значения, кратные ти: 


Бе Е=0, 1, Ме [Е (5.4) 

Вероятность попадания импульсной помехи в любой (#-й) эле- 

ментарный отрезок времени (при условии ее наличия на интер- 
Т 

вале [0, Т] ри== /М,= 1 / =: Такая дискретная модель тем точ- 
т 


нее описывает непрерывное распределение (5.3), чем меньше дли- 
тельность импульсной помехи те. 
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Можно полагать, что энергетическое отношение импульсной 
помехи в /-й ветви разнесения 


тт 
иг [Г ль, Эль (2) 4240 ра Нло, 
00 


т 
{ Ри 
р 
где о 281 = 101 отношение энергии импульсной 
Мы № 


помехи с единичной амплитудой к спектральной плотности белого 
шума в канале, которое не зависит от момента появления им- 
пульсной помехи ѓо. 

Действительно, представляя обратную корреляционную функ- 
цию ЧКЬ #) в виде суммы ӧ-компонепты и регулярной части 


ЧКЬ 7) = 000—2) + Ви Г), полагая, что в пределах ин- 
о 


тервала длительности т, по каждому аргументу функцию Ви(Ь #) 
можно считать практически постоянной, и принимая во внимание, 
что среднее (во времени} значение импульсной помехи равно ну- 
лю: 


та 
{ пи1()а#=0, 
ы 
получаем 
1 Мы т Еш 
Аи у= = { $ ВКО Вь ке) аа! = те л 
} Р В 


ін 1201 
При сделанных выше предположениях относительно модели им- 
пульсной помехи определим теперь структуру оптимального при- 


емника с учетом суммарной (совокупной} помехи в канале. 


5.1. Алгоритм оптимального разнесенного приема 
с учетом совокупной помехи в канале при точно известном сигнале 


Используя дискретную модель (5.4) для распределения неза- 
висимых в отдельных ветвях разнесения моментов прихода {и им- 
пульсной помехи с учетом (5.1) и (5. 2), получаем усредненный 
(по моментам прихода) нормированный функционал правдоподо- 
бия! 


т м1 
И (пи, фиь фи) = П и‘ = Ое "ии У, ехр {и [Хи ик С05 фи: 
1—1 


+ Ук ик іп Фи}, (5.5) 


' Если допустить, что момент появления импульсной помехи известен точ- 
но, в (5.5) сумма по А содержит лишь один ненулевой член и в этом случае 
алгоритм и его реализация существенно упрощаются, 
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аде Хаа | [2 ( Ош авы (046 
0 


Уши = ( [2:(2) —ип (2) Таова (2) 46; 


{1-52 т 


Һә | ОТА (56) 
м 
+0 т 
Тана (Ё) == А! ү, (2, Р)Һ.()аг. 
Ем 


Отметим, что сигналы Ѓа.опіх ({) и ]моп(Р) зависят не только 
от импульсной помехи в канале, но и от корреляционной характе- 
ристики сосредоточенной помехи. 

Усредняя (5.5) по случайным независимым в отдельных ветвях 
разнесения равномерно распределенным на интервале [—л, х) на- 
чальным фазам фи, получаем усредненный (по № и фи) норми- 
рованный функционал правдоподобия 


Е уна Мі 
шп ла) О "90е У обаа), (51) 


где Уннь= У Хик + Уи ии. (5.8) 


Тогда алгоритм приема! при точно известных амплитудах импуль- 
сной помехи можно записать в виде 


РА м1 
агр тах | У) [ен У (мы!) 1) . (5.9) 
г (= в=0 


Структурная схема, реализующая алгоритм (6.13) на корреля- 
ционной основе?, представлена на рис. 5.1. Блоки, осуществляю- 
щие обработку сигнала с учетом импульсной помехи в /-й ветви 
разнесения, выделены на рисунке пунктиром. Можно отметить, 
что учет импульсной помехи существенно усложняет обработку. 


Опорные сигналы {и.опаи (2) и аопв(Ё) формируются в блоке 
БФ. Вариант реализации схемы формирования сигнала {м.ош(#) 
Їћ.оп(#)) посредством сдвига функции Ч (#—#) на интервалы вре- 
мени, кратные т, с помошью линии задержки показан на рис. 5.2. 

Интеграторы Иџһ осуществляют интегрирование входного сиг- 
нала на интервале [5т, (#1). 


1 В данной главе рассматриваются только оптимальные алгоритмы мак- 
<имального правдоподобия. В 

2 Возможна также реализация этого алгоритма и на основе согласованных 
фильтров. 
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Найдем теперь нормированный функционал правдоподобия 
(5.7), усредненный по независимым в отдельных ветвях разнесе- 
ния случайным амплитудам импульсной помехи 


1 М] — о г да 
пъ) = П м; (п. = 0) РА ] У (ше 7а о (титуле а) Ора 
а == 


(5.10) 


где \У (үш) — плотность вероятности амплитуды импульсной поме- 
хи в /-й ветви. 


В качестве аппроксимации для этой плотности можно принять 
в самом общем случае модель (1.76), образованную взвешенным 
суммированием четырехпараметрических распределений ампли- 
туд, которые с использованием представления (1.27) можно за- 
писать в виде 


и) ов, 0 
Е и отт, бт, 
2: -- т? т? ` 
х [291 ехр иг т, 3 тц, ТА ўні Уитни. (5.11) 
92 202, 01. 


Подставляя (5.11) в (5.10), после интегрирования получаем 


2 1 к > з. д 
аа) = П у шб 0) Ў та 5 670 


Е Аим д0 8 дт? р, Әт 
е а Я У? 01, 4 тар, -- тр, 
е 201+ ыо) 


пи, и || [= Итте ] А (5.128 
2021 | Е 14 ы» 


где И? == 202,02. — среднестатистическое отношение энергии им- 
пульсной помехи к спектральной плотности белого шума. 

Алгоритм оптимального приема < учетом (5.12) можно запи- 
сать в виде 


< 2. 2 < К д; 
ага тах (У! | Фи—н- в Еее оба а 5. х 


і 1 = 


д?* мл хр Иа о. биёи, тц) Вию 1х 
д 0 
Эт „бт“, 0 2(1-- Аы) 1+ Ане 
5 Уи У трт д, )]) Е (5.13) 
І йи 


Структурная схема, реализующая алгоритм (5.13) на основе 
согласованных фильтров, представлена на рис. 5.3. На схеме бло-- 
ки, осуществляющие обработ- 
ку с учетом импульсной помехи 
в канале, очерчены пунктирной 
линией. Фильтры СФи»к согла- 
сованы с опорными сигналами 
ћ.опк({), выбираемыми в соот- 
ветствии с импульсной помехой 
и корреляционной характери- 
стикой сосредоточенной поме- 


Рис. 5.2 


хи. На выходах детекторов огибающих (ДОџһ), подключенных к 
фильтрам СФи», получаются величины Ииик. Наличие большого чи- 
сла параллельных блоков в этой части схемы диктуется необходи- 


265. 


мостью суммирования как по индексам А (число возможных интер- 
валов существования импульсной помехи), так и по индексу г [чи- 
<ло членов в модели (1.76)]. 


5.2. Потенциальная помехоустойчивость двоичной системы 
< учетом совокупной помехи в канале при точно известном сигнале 


При передаче символа «1» вероятность ошибки определится © 
учетом (513) вероятностью выполнения неравенства 


.р(0/) =Р р № г уи (2) ио (27) аР 4-2 + 
= 


К о рғ, д? м1 Уз 116 02 
4-18 | с АТА 02 ех иі 9 __ 
р 14 Аит 2, р бт, 2, (затта 


(т. ту) е (= Утта } 
лаана е и АА Дааа СА а 


14-а. 1+ ит 
К © с 5 М1 2 с) 
п ст Ки дз д ехр | Уи ойт __ 
пр р а и анат Во ат 
(я, тру) Надо | (и Итте, \ |] 
.— 1 0 5.14 
1+ ие ? 1+ и ) < ( ) 
при условии, что 
2100) =ши(0 + (В) пик, (5.15) 
где Пи! (В) =0, 2% [тль (т 1). о (5.16) 


Для упрощения анализа предположим, что момент прихода им- 
пульсной помехи известен точно! [то есть известны числа т; в мо- 
дели (5.16) ]. Тогда в (5.14) сумма по # содержит одно ненулевое 
‚слагаемое при == ту. Кроме того, предположим, что амплитуда 
импульсной помехи имеет рэлеевское распределение. Тогда {5.14) 
< учетом :(5.6) и (5.8) принимает вид 


т ў: т) Ус о? 
„р (0) =Р Ы Ё 21 (9 [ы (9 — (би У: — пог У) Уно 0°: 


Г | 1+2. 
(ва УЭ — бам У: ) И гоч ғ : 
Х Ѓам (0 Р а не ра (0 | 4 + 
Риу А 1-— Рио! РЗ 
яты наны а 0), (517) 


! При таком же предположении в [110] определена вероятность ошибки 
для двончной системы с противоположными детерминированными сигналами 
при оптимальном одиночном приеме в канале с флуктуационным белым шумом, 
квазидетерминированными сооредоточенной и импульсной помехами с рэлеевски- 
ми распределениями амплитуд. 


1966 


у чар) 


1де рин= — шк Бо (дай 

Ути ито и) 1 Сә 
5; (ту) ту 2; ——=—— 
ра = { ш(ОРожКкОдаб Ра У раа А-0 


Уи ад туч 


— нормированные коэффициенты взаимной корреляции между по- 
лезными сигналом и импульсной помехой с весом Ф, (і, Г) и их 
огибающая. Здесь обозначено 


ош (0) = ошт (Ё); ош (2) =ош (2). 
С учетом (5.15) запишем (5.17) в виде р(0/1) =Р{Е<А}, 


1, 17 
дел Б и (0) пар (0) + 


| (ри йз: — Рио! 01)? +- (риз № био! һо)? ГЖ р: . (5.18) 
21-212) 


1 т оз 
#3 [| Ги ль аар (0 — авв ы а р 0 — 


— Фиш оао) һ, пфиони(0 1 
мы 

— нормальная случайная величина с нулевым средним и диспер- 

сией 


0% = «> = у НИ ир1() Човр1(#)41— 


(бин Аи био! Ао? + (фиш Аа: — Фио йо | 6 (5.19) 
1-2 23: 
При определении (5.18) и (5.19) использовано условие симмет- 
ричности функции Ч (#—#) по своим аргументам. 
Из (5.18) и (5.19) видно, что рассматриваемый канал явля- 
ется симметричным с вероятностью ошибки 


а ах 


о [а № — (ран ћуг—ряогћо)2--( Риз ћу — Бот Һә)? ра 1))| | 
1 1+2 № 


(5.20) 


Отсюда следует, что при заданных параметрах А (характери- 
зующих систему сигналов), А2: (энергетическое отношение для 
сигнала), А? (энергетическое отношение для импульсной помехи) 
вероятность ошибки достигает минимального значения, когда 
Рий=0 или Рин==рин==0, {==0, 1, т. е. если обеспечена ортогональ- 
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ность в усиленном смысле с весом ЧФ, Ё) между сигналами и 
импульсной помехой. 

Предположим, что используется двоичная система сигналов с 
активной паузой. Тогда при одинаковых параметрах, характеризу- 
ющих отдельные ветви разнесения, вероятность ошибки 


Е р ТРА 2 (физ — Рио)? + (Би бно)? уә . 627 
р=--|1 о(ү (3 алаам) а) | 620 


Нетрудно показать, что всегда 


(раз — Рио)? -- (ри 1 — Рио)? т 1. 
ААО 2 Аи) 

Рост параметра А ведет к уменьшению вероятности ошибки. Сле- 
довательно, оптимальной является двоичная система с противо- 
положными сигналами. 

Из (5.21) видно, что нарушение весовой ортогональности меж- 
ду полезным сигналом и импульсной помехой (ри: 520) ведет к 
энергетическому проигрышу 


— — = 
го __ 0 био)? 4 (Ои з — Рио)? рә 
№ | 1 аа =, | >1. (5.22) 


Проигрыш отсутствует (пи==1) тогда и только тогда, когда полез- 
ные сигналы ортогональны в усиленном смысле «с весом Ф (Ё, Ѓ) к 
импульсной помехе (ры: = 0). 

Нетрудно видеть, что при фиксированной системе сигналов 
(А) проигрыш п, является монотонно возрастающей функцией как 
по (ри —0ио)2+- (ри! рио)?, так и по Й?,. Следовательно, при фик- 
сироваином значении й2, максимальное значение ци достигается 
при (раш — рио)? (ри —рио)2==4: пи== [1—2,/2 (14-202) |. Уст- 
ремляя #?,—оо, получаем верхнюю границу возможного энерге- 
тического проигрыша (5.22) при фиксированном параметре А 


2А 
ИР т = д. 
и 


2—1 


Таким образом, ѕир пи уменьшается с ростом параметра ли 
ра, Ви 
для системы с противоположными сигналами (^=2) равен 1,33 
(1,25 дБ), а для ортогональной системы сигналов (А=1) —2 
(3 дБ), т. е. для этих двух систем сигналов нарушение условия 
ортогональности между полезными сигналами и импульсной по- 
мехой не ведет к заметному энергетическому проигрышу. 

В случае двоичной системы сигналов с пассивной паузой (= 
—1/2) при одинаковых параметрах, характеризующих различные 
ветви разнесения, (5.20) принимает вид 


с! І; От Аи 
Й г |! (у (ааа }). ин 
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Для этой системы сигналов зир \и==1,33 (1,25 дБ). 
Од, и 
Таким образом, можно сделать вывод, что все три рассмотрен- 
ные системы двоичных сигналов не критичны к форме импульсной 
помехи в канале. 


5.3. Помехоустойчивость двоичной системы 

< учетом совокупной помехи в канале при точно известном сигнале 
и использовании приемника, олтимального при отсутствии 
импульсной помехи 


Рассматриваемый алгоритм приема определяется соотношени- 
ем (4.7), а принимаемое колебание 21(1) =ин(#) в (И ль (2). 
Вероятность перехода р(0/1) определяется вероятностью выполне- 
ния неравенства р(0/1) =Р{Е< 4}, 


1, 1 Т І, 
е А Ў [=] пои | = ў) оме: 
1=1 0 1=1 

ІТ 


Е= У) і [(4) + пи (2) ] чоп: (0) 4 (5.24) 


1=1 


— Нормальная случайная величина с нулевым средним и диспер- 
сией 


1, РЕ — 
о? = [4н А о (ринйи— риро) 2 Аи (рат Ви—раогйо) 2]. (5.25) 


Из (5.24) и (5.25) видно, что рассматриваемый канал является 
симметричным и характеризуется вероятностью ошибки 


1 
р= = |: —Фх 
Г, 
2 А у 
1=1 
7 | 


ГА — — 
у У а тин (рии а: —ривг Во) -ЕА?иг (ите Ау 1—риог ы | 
1=1 


(5.26) 


Для системы сигналов с активной паузой при одинаковых па- 
раметрах различных ветвей разнесения (5.26) принимает вид 
ГА А2. 
р= |1-Ф 7; — ‚ (527 
1+ Рт! Кем: — Оног + (Ои — Рио/)?] 


Сравнивая (5.21) и (5.27), находим энергетический проигрыш не- 
оптимальной (при импульсной помехе в канале) обработки по 
сравнению с оптимальной 


_ Г. _ #3 Коа — рив)? Фиг — би] 
п= |1 Им, х 
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х | 1 + [ (ри-— рас)? (рат рыо)?] } (5.28) 


Энергетический проигрыш (5.28) принимает значение, равное 0 дБ, 
только в том случае, когда полезные сигналы обеих позиций и 
импульсная помеха взаимно ортогональны в усиленном смысле с 
весом Ҹ (1 Г): 


Ри:=0 (риз=ри:=0), #=0, 1. 


При фиксированных значениях А2, и А<<1 максимальное зна- 
чение проигрыша (5. 28) == (1—12,/1--212,) (14-82) достигается 


при (ри рио)? + (ри рио) = 4%. Если же А2>=1, то максимальное 
значение проигрыша = (1-—12ы/.(1+-218,) } (1.1%) достигает- 


ся при условии! (ри!—рио)? (ра раю) =4. 

Для системы сигналов с пассивной паузой при одинаковых па- 
раметрах ветвей разнесения вероятность ошибки (5.26) принима- 
ет вид 


ут] = 


Сравнивая (5.23) и (5.29), получаем выражение для энергетиче- 
ского проигрыша  п=(1- рии и/2 (12171) (1-1? ир-?и/2) 22 1. 
Этот проигрыш принимает максимальное значение 1==(1— 
— 12/2 (14-202) (1--12,/2) при р2ш=1. 

Рассматриваемый энергетический проигрыш для систем как с 
активной, так и с пассивной паузами является монотонно воз- 
растающей функцией И? (энергетического отношения для им- 
пульсной помехи) и стремится к бесконечности при Аи >оо. Та- 
ким образом, при существенных энергетических отношениях для 
импульсной помехи неоптимальный приемник может существенно 
уступать оптимальному. 


Таблица 5.1 
Энергетический выигрыш \,`дБ, при различных значениях А, 
А | 1 | 2 5 | з | 
1/2 0 0,97 2,04 4,32 5,82 6,6 
1 0 1,25 2,55 5,15 6,78 `7,6 
2 0 


0,97 2,04 4,32 5;82 6,6 


В табл. 5.1 даны значения максимального энергетического про- 
игрыша т в децибелах при заданных значениях параметра А?, для 
трех систем сигналов (А== 1/2; 1; 2). 


1 Это условие равносильно совместному выполнению условий, 22 = ёо 
: 


ряірко арно —1. ` (т: { 


“= 


Аналогично можно определить энергетический проигрыш при- 
емника, оптимального при флуктуационном шуме в канале (см. 
$ 2.7) по отношению к приемнику, осуществляющему оптималь- 
ную обработку при совокупной помехе в канале. 


5.4. Помехоустойчивость алгоритма квадратичного суммирования 
при учете в канале совокупной помехи во всех ветвях разнесения 


Поскольку в инженерной практике разнесенного приема алго- 
ритм квадратичного суммирования (см. гл. 4) получил широкое 
распространение, рассмотрим его помехоустойчивость для двоич- 
ных систем с активной паузой, ортогональных в усиленном смыс- 
ле, при наличии в канале совокупной шомехи. 

Анализируемый алгоритм приема запишем в виде аге тах (Л‹); 


А;= РЯ Уи, где ааш (4080200 йа а0у. Этот 


В как было показано в $ 44, является оптимальным для 
систем с активной паузой в симметричном по всем ветвям разне- 
сения рэлеевском канале (а также при неопределенной равно- 
мерно распределенной фазе) при наличии в канале только флук- 
туационного («белого») шума. 
Вероятность ошибки определяется вероятностью выполнения 
неравенства 
р=Р4А4< А}, [9ЕЁ=0, 1 (5.30) 
при условии, что 21(2) =и(Ю пы (1) -по (2) пы (0), причем для 
всех [ все три компоненты совокупной помехи отличны от нуля. 
Используем следующие модели для сигнала и помехи: 


ии (0) = хин (2) + уй (1); 

по (0) = хо фо +ус КО, | 110, Т]; 

пи: (9 = у <05 фи {и (В) + Уи: Фи {а (2); (е о, +; 
0, Е [№ ът], 


где ѓ.:({), (4) — детерминированные функции, определяющие 
форму сосредоточенной помехи; {х, и} — квадратурные компо- 
ненты сигнала, которые считаются независимыми гауссовскими 
величинами с нулевыми средними и одинаковой дисперсией 0?; 
{Хсь е} — независимые гауссовские квадратурные компоненты 
сосредоточенной помехи с нулевыми средними и одинаковой дис- 
персией о0?,. 

Параметры одиночной импульсной помехи были оговорены вы- 
ше. При анализе будем считать, что все параметры, характери- 
зующие импульсную помеху, фиксированы. Далее полученное вы- 
ражение для вероятности ошибки будем усреднять по флухтуи- 
рующим параметрам этой помехи. 

Для получения простых расчетных формул найдем верхню 
оценку вероятности ошибки. Для этого: 

А. Положим при учете сосредоточенной помехи в канале, что 
ансамбль функций {{:(Ю}, определяющих форму ‹осредоточен- 
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ной помехи, совпадает с ансамблем функций {изю(Ё)}, определяю- 
лцих полезный сигнал, причем на интервале анализа элемента сиг- 
нала [0, Т] всякий раз существует сосредоточенная помеха, пози- 
ция которой не совпадает с позицией передаваемого сигнала. Дру- 
гими словами, модель сосредоточенной помехи на интервале [0, 
т} 
пе КИ = хешу (0) +уе йо (И, је 
Б. При учете импульсной помехи в канале вероятность ошиб- 

ки будем определять как вероятность выполнения неравенства 
р [Ас по Л, | 

{ Е ЕМ) 
где Е= | и? () 41 — энергия сигнала на выходе канала с единич- 
ным коэффициентом передачи в каждой ветви разнесения; № — 


‘спектральная ‘плотность флуктуационного шума. Таким образом, 
импульсную помеху будем учитывать только при формировании 
1. 


‚ ј5і=0,1, (5.31) 


< 


величины А;= ХУ У?х, образованной для используемой модели 
1=1 
сигнала и помехи суммированием квадратов райсовских случай- 
Г 
ных величин Из. При формировании же величины Л;= У У? 
11 


не учитывается импульсная помеха. Это означает, что куммиру- 
ются квадраты рэлеевских случайных величин Ул. При этом 0б- 
ласть большой ‘плотности А; смещается (по сравнению со случа- 
ем, когда импульсная помеха учитывается) влево и, как следст- 
вие, вероятность (5.31) не меньше, чем вероятность (5.30). Нор- 
мировка в (5.31) введена для упрощения формул, определяющих 
плотности вероятностей случайных величин. 

Случайная величина Л*;=Л/ЕМ представляет собой сумму 
квадратов независимых рэлеевских величин, квадратурные ком- 
поненты которых имеют одинаковые дисперсии 1-1? (#?= Е02/№,), 
и в силу этого имеет плотность вероятностей [136] 


А 


ат) (5.32) 


Е ли! = 
® (А) = оке 
(Е — ПКЕ )Е 26 


Случайная величина Л*,—=Л;/Е№ как сумма квадратов неза- 
висимых райсовских величин с параметрами 


Фа —_ игл Ацо (5.33) 
и == 
1-- Ас 
и 02 1-й? имеет плотность вероятностей 
1—1 
1 (Л*) 1 Р Ау Хх 
2(1-- 22) 


Е, 
2%. У! Ф 
1=1 
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ср 1 схе со 5 
0] АУ, ва = .2 
хехр | — о | рх 


201+ №.) И 51% к 2 х 52 Е = В" 
————р— ; п та 
( у АК 2 У, ама | ЕЕ 
4=1 Ж Е 
х М5 етан ҸЕ : (5.34) 


где #2. — среднестатистическое отношение энергии сосредоточен- 
ной помехи на интервале анализа [0, Т] к спектральной плотно- 
сти флуктуационного шума №. 


При 97ш=0 (импульсная помеха не учитывается) из (5.34) 
следует распределение 


. Ае 
Ш жа 
( *) = А; Б 
(1+ м)га у © 


При фиксированных параметрах ИЗА" помехи вероятность 
события, определяемая (5.31), 


р({)) = Е] СЛ"; Л") ал“, аА". ‚ (5.35) 
“; 


С учетом того, что исследуется система сигналов, ортогональная 


в усиленном смысле, и в силу предположений А и Б случайные 
величины Л*; и Л*; независимы. 


После интегрирования (5.35) с учетом (5.32) и (5.37) получа- 
ется результат 


1=1 

2- Ре 8 

_—1 (145 28) (1+ #0)" ( 

х Са 2—6 В, г, 1; 
х, ПА ор ор а 


1, 
01-689) У) днс ) 


р) = 1—ехр | — 


__ А 
т. У 9и 
х 


11 
жж) сн) 


Когда импульсная помеха в канале отсутствует, . (5.36) принимает 
ВИД 


= 5 Са патак ау Сыа (16у, (537) 
г=0 


где ӧ= (1+1) /(2+#2-+ 12°), 053651. Для случая, когда сосредо- 
точенная помеха отсутствует (#%=0}, бре 05550,5, и из 


(5.36) 
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(5.37) следует результат для разнесенного приема при рэлеевских 
замираниях и наличии в канале только флуктуационной помехи 


1 12 \/ 13 _ Ро? 
в 9 съ (вве, 

(2+ 53) г=0 24-2 № 

Если флуктуационная помеха отсутствует (№=0), то 
6=И(1+е2*2), 0<ӧ<і, (5.38) 
где г*?=#1?/1?, — отношение средних мощностей сигнала и сосре- 
доточенной помехи в отдельной ветви разнесения на приеме. 

Формула (5.38) справедлива и при наличии флуктуационной 
помехи в канале при условии 


1, 121. (5.39) 


Для учета влияния вида разнесения запишем [см. (4.1)] #2= 
= 100/10; Во = 2од,0| 1%, где рр, Ире определяются методом 
формирования сигнала (сосредоточенной помехи); А2о„(Аод,е — 
среднее значение отношения энергии сигнала (сосредоточенной 
помехи) к спектральной плотности флуктуационного шума, кото- 
рое существовало бы, если бы то же передающее устройство ис- 
пользовалось для одиночного приема. 

При выполнении условий (5.39) и рр= ире 8=1/(1-Ёв*?) = 
аах БИЕР т. е. в этом случае эффективность различных ви- 

1-6% од /А?од.е 
дов разнесения одинакова. 
ри выполнении соотношений (5.39) и в условиях качественной 

связи в*2> 1, 62=1/(0-а*2) «1 формулу (5.37) можно прибли- 
женно записать так: 


р= сар Си. (5.40) 


Когда выполняются условия =*?>3, $<<0,25, увеличение числа 
ветвей разнесения всегда ‘приводит к уменьшению вероятности 
ошибки, однако по мере его роста дополнительный выигрыш 
уменьшается. 

Переход от Г-канальной к ([-+1)-канальной системе разнесе- 
ния обеспечивает при отсутствии импульсной помехи в канале 
энергетический выигрыш 


= 1 (С у 
о еее 
Зависимость п от Ё, при р=10-* дана в табл. 5.2. 
Таблица 5.2 
|112 [3 | 
6 | 18 |513 [17 
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Найдем теперь среднее значение оценки вероятности ошибки 
(5.36) при передаче сигнала і-й позиции и флуктуации амплиту- 
ды импульсной помехи в соответствии с плотностью № (үн) 


п=| ЕС 1) Сбн) Й Рн). 


При одиночном приеме (/==1) с учетом (5.33) и (5.36) полу- 
чаем 


89 14+ № 2.12 Но 1З, 
в =1— {1 (ү) +” ері ла Коа р. 

а 288. | оаэ) 
При равной вероятности передачи отдельных позиций среднее 
значение оценки вероятности ошибки 


1 1+ с р?и Аво үза 1 
2 ) (ы 2+ в 4 92, ( Е | (1-р 20) (2--А8+#2.) Ј 


22 08 12 у3, 
Нери ан (5.41) 
(2+ а 4-а.) (1+ 0) 

Поскольку р монотонно возрастает с ростом взаимной корре- 
ляции между сигналом и импульсной помехой, найдем верхнюю 
грань (5.41) при условии, что нормированные коэффициенты кор- 
реляции р?и:=1: 


9 1-- #8 28. Ват, 
1 и ех моу и аи. 5.42 
ы } 99 2+7 6 (1+ ея) м и 


Предполагая, что распределенне амплитуд импульсной помехи оп- 
ределяется (1.76) и интегрируя (5.42), получаем 


р=1— Пан у сь Х 
зр ра, Ба 
х 1 х 
ТЕ +2 Ё. Һр и: 5 А2, Зу 
(жом а) е) 

х ехр | — та Во Ро — 24, 

и.) (1+ А2.)--2 А АЗ, аһ 

туь й Азу | (5.43) 


еж) 1) 2 ль)" 
Удерживая в (1.76) одно слагаемое из (5.43), получаем 
1+ 9 


ня 


хх 


У 21° Зи У :+ 2108, ау 
С++ вәс во и) 


ОРЕ Е. 1: МЕНЕ 
С + а-я) 4 2а, па, 


— т?у з, Ка 1 (5.44) 
(2-а ат 2а |" 
Если амплитуда импульсной помехи имеет подрэлеевское распре- 
деление, то из (5.44) 
14- А2 
ЯЯ 1 2 13. Мау 


(о-ва) ао) Нечто) 
(5.45) 


р=1— 


оят) ра 
у 


23 При высоком качестве связи, когда выполняются условия 
А5» 1, 12/12. №1; АЈА, 1, из (5.45) следует 

рса [901 +) 1, у (5.46) 
где Аё, = И,0(02а‹--02у), т, е. оценка сверху вероятности ошибки 
в оговоренных условиях не зависит от уровня сосредоточенной 


помехи. 
При отсутствии импульсной помехи в канале, как следует из 


(5.45), при выполнении условий #23> 1, 12/12» 1 
реа, (5.47) 
а при отсутствии как импульсной, так и сосредоточенной помех 
при #2» 1 
р= И. (5.48) 
Сравнивая (5.47) с (5.48), видим, что в условиях качественной 
связи учет сосредоточенной помехи в канале ведет к энергетиче- 
скому проигрышу (передатчика), равному в децибелах 10 16 #2. 
Соответствующий проигрыш при учете совокупной помехи в 
канале, как это следует из (5.46) и (5.48), не превышает 
АЗ ра 
и 
14 №, 
5.5. Помехоустойчивость при сосредоточенной и импульсной 
помехах, случайно появляющихся в отдельных ветвях разнесения 


Будем считать, что в отдельные ветви разнесения сосредото- 
ченная помеха попадает независимо < вероятностью ре, а импуль- 
сная -— независимо от нее с вероятностью ри и, следовательно, ве- 
роятность их совместного попадания в отдельную ветвь разнесе- 
ния равна рирс. 
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Зная эту вероятность, можно найти совместную вероятность 
Р(пе, ти, Ксл, иф) попадания сосредоточенной помехи вл из Ё 
ветвей разнесения, импульсной помехи з т из Г, ветвей и совокуп- 
ной помехи в ё ветвей из Г, причем ие--пети- =, где 
рф — число ветвей, в которых присутствует только флуктуацион- 
ный шум. Найдем теперь вероятность р(лс, Ти, си, рф) выполне- 
ния неравенства (5.31) (верхнюю грань вероятности ошибки при 
фиксированных параметрах импульсной помехи) при условии, что 
в п-ветвях разнесения канала ‘имеется кроме флуктуационной 
только сосредоточенная помеха, в т-ветвях — только импульсная 
помеха, в А — совокупная помеха, в рф-ветвях — только флуктуа- 
ционный шум. Для этого представим квадратичную форму Л*; (пс, 
ти, Кси, Иф) = АЈЕМ№ в (5.31) в виде 


Ау Ал Аз Аз 5] 
А*; (пс, Ти, Ёс, = = + зе + А. 
к к. он и) ЕМ ЕМ ЕМ ЕМ ЕМ, 


& з и, 
д р и Ил р ҳан Ир Фу 
У ту, +2 ЕМ, +} вм, + ру ЕМ ` 


у=1 


Величина Лу определяется по л.-ветвям с сосредоточенной 
помехой, величина Л;г — ПО Иы-ветвям с импульсной помехой, ве- 
личина Лз — по Ёси-ветвям < совокупной помехой, а величина 
Аа — по рф-ветвям с флуктуационным шумом. 

Квадратичную форму Л”: (пс, Ти, Кси, рф) в (5.31) представим 
в виде 


а — Аи Аа 
ЕМ, ЕМ ЕМ, 
пе1Ёс.и уз, ти-+иф ии 


У в. 
к Е№ Еі Е№ 


А*: (по, Ти, сли, рф) = 


Величина Ла определяется по пс--Ёс.и ветвям < сосредоточенной 
помехой, а величина Луз — по ти-Нуф ветвям, в которых нет ни 
импульсной, ни сосредоточенной помехи. 
При фиксированных параметрах импульсной помехи вероят- 
ность ошибки 
© д 


рп ты Воз во, ба) =] (Ат ГА (А) алчал*, = (5.49) 


Усреднение по {та} аналогично изложенному выше методу позво- 
ляет получить выражение для р(лс, Ти, йе, рф). 
Средняя вероятность ошибки 


Ррь= 0) р(пе, Ти, оз, ра) Р(по, Та, Ко, рф) (5.50) 
А (потр, он Аф) З 
Исследуем (5.50) подробнее при ра==0 (отсутствие импульсной 
помехи во всех ветвях разнесения). В этом случае 
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Г я 
Роі= У) Сре ре (1—р) "е р(п,), 


п. =1 


причем р(ие} определяется из (5.49) при у==9. 

После интегрирования (5.49) получаем для средней вероятно- 
сти ошибки при одиночном приеме и рэлеевском распределении 
амплитуд сигнала и сосредоточенной помехи 


1-е рей) 
2-8 2р Р, 

а для средней вероятности ошибки при сдвоенном приеме 
(4 -- 38) (1— ре) 2 ре — ро) 


Вер = 


х 
Роя» я, 
3 (1-5 #2 
ау т м] 
1 (14+ #8) | 1% 
(2+) (24-2 2)? (1125 ) 
1+ №, 
При выполнении условий (5.39) имеем 
_1-= ре ре, — ЗА — ре)? 1 2ре(1— ре) 
Рор = Е + п: Рев (па)? + Е я.) + 
ти: (2 
т. №. # /. 


Из этих формул видно, что если вероятность наличия сосредо- 
точенной помехи в отдельном канале ре достаточно мала, мож- 
но обеспечить надежную связь даже в условиях существенного 
превышения мощности сосредоточенной помехи над мощностью 
сигнала. 

На рис. 5.4 показаны зависимости рер! (1?) и рер: (А?) при раз- 
личных значениях параметра Я? и вероятности ре. Из графиков 
видно, как велико влияние вероятности наличия сосредоточенной 
помехи в отдельной ветви разнесения ре на качество связи. 

Если, например, ре==1, то вероятность ошибки р<10-* обес- 
печивается при одиночном приеме для #?/1?. 10% и при сдвоен- 
ном приеме для #?/#?. 172. При Р‹=10-? качественная связь 
({р= Ю-*) обеспечивается в случае одиночного приема при Ре 
22100, 1222109, а в случае сдвоенного приема при #2/#. >20, #2 >> 
>> 102. Практически при наличии сосредоточенных помех в канале 
следует предпочитать те виды разнесения, при которых меньше ве- 
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роятность попадания сосредоточенной помехи в большую часть 
ветвей. 

Так, при значительном разносе по частоте можно с достаточ- 
ным основанием считать, что вероятность одновременного попа- 
дания сосредоточенной помехи в большое число ветвей очень ма- 


0 103 0 ГЫ ц Ё 


ВИ 0 1-1 
ВҮА-102, 1-2 


Рис. 5.4 


ла. В этих условиях разнесение по частоте может оказаться бо- 
лее эффективным, чем прием на разнесенные антенны или угло- 
вое разнесение. Прием в частотно-разнесенной системе связи 
(ЧРСС) осуществляется только по ветвям, свободным на данном 
интервале времени от сосредоточенной помехи. Отсутствие сосре- 
доточенной помехи в отдельных ветвях можно установить на при- 
емной стороне с помощью порогового устройства (полагаем, что 
сосредоточенная помеха соизмерима или даже существенно пре- 
вышает сигнал) и устройства слежения за огибающей сигнала. 
Такой двойной контроль повышает надежность выявления поме- 
хи. Систему ЧРСС полезно проектировать с каналом обратной 
связи, и в том случае, когда все ветви разнесения окажутся «за- 
битыми» сосредоточенной помехой, прекращать передачу инфор- 
мации по команде, передаваемой по каналу обратной связи. 

Для упрощения реализуемости системы ЧРСС можно осу- 
ществлять прием ло всем каналам разнесения, независимо от на- 
личия в них сосредоточенной помехи, как это делается при обыч- 
ном разнесенном приеме, и прекращать прием лишь шри подавле- 
нии помехой всех каналов. Систему ЧРСС, построенную таким 
образом, назовем вариантом Б, а систему в которой прием ин- 
формацин производится только по «незабитым» ветвям, будем на- 
зывать вариантом А. 
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Неплохие результаты при сосредоточенной. помехе в. канале 
могут дать и другие виды разнесения. Более эффективен тот вид 
разнесения который.при данном географическом расположении ме- 
шающих источников и оконечных пунктов ‘полезной связи обес- 
печивает минимальную вероятность ‘попадания сосредоточенной 
помехи в отдельные ветви!. е 

На рис. 5.5 приведена структурная схема системы ЧРСС, по- 


строенная по варнанту А. Аналогично можно построить систему. 
У 


и при других видах разнесения. На рисунке приняты следующие 
обозначения: Ф; — выходные фильтры (1—1, 2,..., 1; І — число 
ветвей разнесения): 2:(#) — входное колебание (сигнал плюс поме- 
ха) в /-й ветви разнесения; БИ — блок измерения необходимых па- 
раметров принимаемого сигнала; БФ — блок формирования опор- 
ных сигналов; БОП; — блок об- 
наружения помехи в і-й ветви 
разнесения; РБ — решающий 
блок (работает в соответствии 
с заданным алгоритмом, на- 
пример, квадратичного сумми- 
рования); Кл; — ключ, отклю- 
чающий вход і-й ветви от РБ, 
если в ней обнаружена сосре- 
доточенная помеха; ЗУ — дис- 
кретное запоминающее устрой- 

Рис. 5.5 ство; ЛУ — логическое устрой- 

ство (схема И), которое управ- 
ляется выходами всех БОП; Пер — передатчик команды по каналу 
обратной связи. Когда импульс на выходе ЛУ исчезает, подается 
команда о возобновлении передачи информации. 

При появлении импульса на выходе ЛУ (помеха обнаружена 
во всех ветвях) подаются сигнал на запрещение записи информа- 
ции и команда запрещения ее передачи. Для реализации системы 
ЧРСС по варианту Б отпадает необходимость в ключах Кл.. 

Расчет параметров системы ЧРСС можно вести следующим 
образом. При условии независимости попадания сосредоточенной 
помехи в различные ветви разнесения с вероятностью ре вгроят- 
ность перерывов связи Рриер==рЁс. С вероятностью 1— р". инфор- 
мация будет передаваться по линии связи. 

Для варианта А вероятность того, что информация передает- 
ся и прием ведется по л<Г ветвям, свободным от сосредоточен- 
ной помехи, р(л) = [С® рс" (1—ре)"]/1- ре. 

Вероятность ошибки р» ‘при приеме по п ветвям и по вариан- 
ту А всегда можно подсчитать. Так, при использовании алгорит- 
ма квадратичного сложения вероятность ошибки для двоичной 
системы с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле, в 
рэлеевском канале 


1 Аналогичный вывод справедлив и при учете импульсной помехи в канале, 
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5 


Е п. ; А 4-8 4 БЕ е 
== С". —_ ў а ау Е В Вы 
& 2, е)" в. в / рл" 


1 
В области малых ошибок ра = Спи = 


в ры. ошибки при прнеме по варнанту А 


С. г (1— р)... гы 
я ео: 75. (5.50) 
еў р (и) рп = Д)" р; ат 


Расчет параметров системы ЧРСС по варианту А можно вес- 
ти в следующем порядке. Задаваясь величиной ре, определяют 
сначала число ветвей 2, при котором вероятность перерывов пер 
находится в допустимых пределах. Затем, зная ре и Ё, с учетом 
(5.51) определяют необходимую мощность передатчика (значение 


параметра /?), обеспечивающую допустимую вероятность ошиб- 
ки. 


Пример. Пусть ре =0,1 и допустимое значение рпер< 10-4. Следовательно, 
необходимо выбрать Ё, >> [в Риер/1@ ре ==4. 

Тогда, пользуясь (5.51) и задаваясь вероятностью ошибки рер==10*, можно 
найти ##—=55. Вероятность ошибки р» при приеме по варианту Б и л ветвям, 
забитым помехой, и Г—п ветвям, свободным от нее, также всегда можно най- 
ти, в частности, с помощью (5.49). 

Средияя вероятность ошибки при приеме по варианту Б 

1—1 


рев = Ў) Рь р (п), 1 (552) 
п=0 


где р(п) = [С*ьр”е (1—ре) #-"] /1— рее. р 
Располагая формулой (5.52), расчет параметров системы по зарианту Б 
можно вестн так же, как и расчет по варианту А. 
Системы разнесенного приема по вариантам А; н Б можно, естественно, 
построить и при учете импульсной помехи в канале. 


Выводы 


1. Оптимальная обработка сигнала при учете в канале одиночной ·им- 
пульсной помехи со случайным моментом прихода требует по сравнению со 
случасм отсутствия такой помехи существенного .усложнения приемника. 

Нарушение условия ортогональности с весом, определяемым корреля- 
Ционной характеристикой сосредоточенной помехи, между системой двоичных 
противоположных сигналов (ФМ), а также ДВОИЧНОЙ АМ и сигналом импульс- 
ной помехи приводит при оптимальной обработке к энергетическому проигры- 
шу, не превышающему 1,25 дБ. Для двоичной ортогональной системы (ЧМ, 
ОФМ) этот проигрыш не превышает 3 дБ. Таким образом, эти системы снг- 
налов не критичны к форме импульсной помехи в канале. 

Верхняя грань вероятности ошибки для двоичной системы с активной 
паузой, ортогональной в усиленном смысле (при использовании алгоритма. квад- 
ратичного суммирования по всем ветвям разнесения и учете кроме флуктуаци- 
онной как сосредоточенной, так и импульсной помех во всех ветвях разнесе- 
ния) монотонно падает с ростом числа ветвей разнесения Г, однако тем, мень- 
ше, чем больше Ё. 

4. Помехоустойчивость системы связи при разнесенном приеме сущёствен- 
во зависит от вероятностей появления сосредоточенной и импульсной помех в 
отдельных ветвях разнесения. Предпочтительны те виды разнесения, при, кото- 
рых меньше вероятность попадания сосредоточенной и импульсной °“помех в 
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болыную часть ветвей. Определенный интерес при сосредоточенной и импульс- 
ной помехах в канале имеет разнесенный прием в сочетанни с использованием 


канала обратной связи. 


Глава 6 
Пропускная способность непрерывных 
ПВ каналов 


Повышение требований к эффективности систем связи диктует 
необходимость передачи сообщений не только с нужным качест- 
вом, но и за возможно более короткий срок. Так возникает по- 
нятие пропускной способности канала в единицу времени [146}!, 
которую применительно к непрерывному ИВ каналу с входным 
сигналом 5(1) и выходным 2(Ь г) определим так: 


м , 
С= тах /' = тах [Вл (2) Вл (2/5) ] —. (6.1) 

{А} (4) Т 
Здесь Г!’ — скорость передачи информации по каналу?, М/Т — чис- 
ло независимых отсчетов в единицу времени (см. ниже); 


Һа (2) -{ Я (2) п 1 (2) 42, 
АА (2/5) = Дуе 5)10 10 (2/5) 424$ 
5 


— соответственно дифференциальная энтропия одного отсчета прн- 
нимаемого поля 2(+, г), определенная по всем точкам области 
пространственного анализа В, и условная дифференциальная энт- 
ропия одного отсчета анализируемого поля при условии передачи 
сигнала $({) (дифференциальная энтропия шума); 10 (2/5) — ус- 
ловная плотность распределения отсчета поля # при известном 
сигнале $; {А} — множество различных передающих систем (мно- 
жество распределения вероятности передаваемых сигналов), сре- 
ди которых отыскивается система с максимальным ? /” при задан- 


ных свойствах линии (канала), связывающей пункты передачи и 
приема. 
Учитывая модель анализируемого поля (1.1) 


2(Ег) =и(Ь г) п (В г) = [5 (0) ] таг), 


1 Пропускную способность можно определить и иначе, например на один 
символ при передаче дискретных сообщений или на один отсчет при передаче 
аналоговых [57, 128, 146]. 

2 Для удобства в данной главе количество информации будем измерять в 
натуральных единицах. 

$ Болсе строго С следует определять как верхнюю грань Г по {А} [146]. 
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где 9[5(/)] — оператор на множестве входных скалярных сигна- 
лов, следует при расчете пропускной способности непрерывного 
ПВ канала иметь в виду два различных случая: 

А. Оператор 5 полностью известен (детерминированный ка- 
нал). В этом случае информация поля и([, г) относительно $(#) 
не отличается от собственной информации входного «сигнала и 
(6.1) можно записать в виде 


С = Еа паха (2)—ћ (2/5, 2)] = Еа тах[һа (2) —ћа(а/и)]. 


(6.2) 


Формулу (6.2) можно использовать как исходную для вычис- 
ления пропускной способности ПВ каналов со случайными флук- 
туациями параметров, если считать, что на передней стороне ли- 
нии связи имеются сведения о текущем состоянии канала (напри- 
мер, осуществляется периодическое зондирование канала испы- 
тательным импульсом и имеется канал обратной связи). При до- 
статочно медленных флуктуациях параметров канала эти ‹веде- 
ния можно использовать для текущей оптимальной подстройки 
параметров кодека и модема, реализуя на каждом этапе пропуск- 
ную способность (6.2). Естественно, что величина С при этом яв- 
ляется случайной, а пропускная способность канала в целом мо- 
жет быть охарактеризована ее математическим ожиданием. 

Б. Оператор канала является стохастическим, и о текущем со- 
стоянии канала нет никакой информации, а известны лишь рас- 
пределения параметров канала (характеристики (5)). Тогда 


кодирование и модуляцию приходится осуществлять в расчете на’ 


усредненные распределения отсчетов сигналов, т. е. вместо ус- 
ловного распределения 17 (2/5, 9) оперировать усредненным по 
стохастическому оператору условным распределением № (2/5) = 
= [ 10 (2/5, Ф) (9) 4, по которому вычисляется условная диф- 
ференциальная энтропия / (2/5) в формуле (6.1). В случае Б вы- 
числение пропускной способности канала сопряжено со значитель- 
ными трудностями [120] и здесь рассматриваться не будет. Одна- 
ко следует заметить, что пропускная способность канала в этом 
случае не может превысить пропускную способность канала в 
случае А. Между крайними ситуациями (случаями А и Б) воз- 
можен целый ряд промежуточных, когда передающая и (или) 
приемная стороны располагают той или иной информацией о со- 
стоянии канала (например, теми или иными оценками парамет- 
ров канала), однако расчет пропускной способности в этих слу- 
чаях крайне затруднен. В дальнейшем пропускная способность 
непрерывного ПВ канала определяется только для случая А. 

Значимость характеристнки «пропускная способность канала» 
определяется рядом соображений. 


1. Сравнивая реализуемую системой скорость передачи инфор- 
мации с пропускной способностью для данного канала (макси- 
мальной скоростью передачи, при которой еще ‘обеспечивается 


23% 


сколь угодно малая вероятность ошибки), можно оценивать сте- 
пень совершенства системы, определить целесообразность затрат 
на ее дальнейшее усовершенствование и т. п. 

2. Реализация утверждения основной теоремы оптимального 
кодирования Шеннона [146] (о возможности передачи информа- 
ции без потерь по каналу с шумами) упирается прежде всего в 
отыскание оптимальных кодов. Для каналов < непрерывной мо- 
дуляцией это связано с выбором распределения (статистики) по- 
лезных сигналов. Но это (оптимальное) распределение получает- 
<я одновременно с вычислением пропускной способности канала. 

В этой главе вычисляется пропускная способность как детер- 
минированного, так и стохастического ПВ каналов при учете га- 
уссовского шумового поля. 


6.1. Пропускная способность непрерывного детерминированного 
ПВ канала с гауссовским шумовым полем 


Для вычисления пропускной способности непрерывного ПВ ка- 
нала согласно (6.1) используем известный прием, который <водит- 
ся к представлению сигнала $(#) и поля 2(ї, г) в некоторых орто- 
тональных базисах независимыми скалярными отсчетами и на- 
хождению макс̧имального количества информации на каждый от- 
счет с последующим суммированием информации по всем отсче- 
там в единицу времени. 

Если известны распределение (2/5, 4) мгновенных значений 
отсчетов выходного поля при заданном значении входного сигнала 
$ и заданной характеристике канала 9?[5] и распределение вход- 
ных отсчетов (5), то среднее количество информации в одном вы- 
ходном отсчете (относительно одного входного отсчета) 


' __ № (2/5, 2) —_ 
168, 212) = 5} У ($) № (2/5, 2) 11 УО У С, уд 41 


Зи = _ там 
169 И У (и) У (2/1) п ПИР ла Чиа. , 


Нропускная способность на один отсчет выходного поля 
тах (5, 2/2) = тах (в 1) = ‘тайм (2)— 1. (2/4)]. (6.3) 


Сотсч== 


Пропускная способность ПВ канала в единицу времени 
С= МСоточ/Т, | р (6.4) 


где М — число независимых: скалярных отсчетов векторного поля 
2(Ё, г) в области анализа Л=[0, Т]| ЖЕ (см. [46, 59]). Если кор- 
реляционная функция помехи п(Ё, г) факторизуется по временной 
и пространственным координатам, то М/Т=М:М,, где М, — число 
независимых пространственных отсчетов поля на один временной 
отсчет; М; — число независимых временных отсчетов поля в еди- 
ницу времени. Если. сигнал ‘на входе ограничен полосой ' Ё, (на по- 
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ложительных частотах), а поле на выходе ограничено частотами 
Рь Е», Ру, Еь то в случае флуктуационного (квазибелого) шума 
в канале М,==2Е,.Х.2Е,Ү2Е.2.. 

Дифференциальная энтропия отсчета гауссовского шума 
Йи (21а) в (6.3). 


Вы (2а) = п 2лерРь, (6.5) 


где Ры — дисперсия (средняя мощность) отсчета аддитивного шу- 
ма в канале, определяемая для некоррелированного по скаляр- 
ным компонентам квазибелого шума со спектральной плотностью 


РА 
1-й скалярной компоненты на всех частотах №: Ры Х М2Е,2Е;Х 
=] 


Х2Е,2Е.. С учетом (6.5) максимум в (6.3) обеспечивается при га- 
уссовском распределении отсчетов поля и(ф, г) с заданной сред- 
ней мощностью! 


{рог (ё, и даче 


ц 


ТХ, > 2, 
С 1 
Г 2ТХ, 2.2. й 


При независимости сигнала и шума пропускная способность рас- 
сматриваемого непрерывного ПВ канала согласно (6.4) 


= (1+2). 


Для квазибелого шумового поля 


и? (2, г) и (ё, г) айаг. 


- ураг) (2, г) аг 
С=0,5 М, М, 11| 106—1 |: (6.6) 
м,.м,т У) м 


1=1 


При фиксированной величине рр а" (2, г) (Е, а 
тм. м, У № 

Е ; 

а способность (6.6) монотонно возрастает с ростом 

он. При М,М,--оо (при ограниченности области анализа поля 

Ха. Хх, Ү, у. 2. 2. 
== [0,Т [-% пав -а 2 2 | Е 
1911 х „| Хх 5х 2’ 2 |, 410 озн 

ет, что а объем поля Иғ=2Р,2Е,2Р,2Е,-коо) (6.6) 

достигает ‘предельного: значения: ` | 


СЕ Цар цы пам. - - (67) 


+ Усреднение выполнено по одной реализации поля в: предположении. его 
однородности и эргодичности. ооо ы пн мия о во вот 
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При многолучевой модели (1.18) для каждой скалярной ком- 
поненты поля имеем 


| | р 
реи, п) и паат с (6.8) 
2тм,№. Ў № М: М, У, № 

г 26 | зав 


ЕТ. 
где С еррдвая мощность передаваемого сигна- 
ла, которая в анализе считается неизменной!; 


і әа+ 25 (го) РАФА С) 2 


1, м 
Ф=У У те аг (6.9) 

1-1 В| =! 

-— величина, определяемая параметрами канала (в частности, уг- 
лами ‘прихода лучей @» и коэффициентами 7). 

С учетом (6.6) и (6.7) видно, что и пропускная «пособность 
многолучевого ПВ канала с белым шумом, и ее предельное зна- 
чение зависят в общем случае от параметров канала, в частности 
углов прихода лучей Өһ* 


РА 
С учетом (6.8) запишем (6.7) в виде С»=Р,Ф/2 2 № откуда 


для однолучевого канала и скалярного поля (Ё==1) следует 
С» == Р.Х, У, 7а/2М. Отсюда видно, что отношение . предельной 
пропускной способности ПВ канала к предельной пропускной спо- 
собности чисто временного однолучевого канала С»==Р.у?/2М 
1128] равно 2Е.Х.2Р,Ү.2Е.2. =М,*). Здесь учтено, что М, = 
= №, .2Е.2Е,2Р,, где №; — временная, а №; — ПВ плотности 
шума. 

Рассмотрим ситуацию, когда выполняется условие разделения 
лучей 


{ оок (2, г) шо (Ё, т) г =0, А51; 
[ра (2, г) й (Ь т) 007—0, УБ, 1 
Тогда? 


Ри __ Р.Ф Р. ә 6.10 
Ба Ц, Ра Рыба"! 90 


+ Пропускная способность непрерывного канала при управленин мощностью 
передатчика вычислялась в [120]. 


1 е Е 
* Для однолучевой модели (М=1) имеем т || и* (6 Ра(Ь г): = 


1, 
=Р.Х.Ү2, 5, ү: и пропускная способность не зависит от углов прихода вол- 


ны сигнала. 

?В (6.10) осуществляется суммирование ЁМ№ слагаемых түһ. Для простоты 
все эти компоненты будем называть лучами, общес их число обозначено через 
І, а текущий индекс — через і. 

*} Заметим, что последующие формулы справедливы и для чисто времен- 
нбго канала при белом шуме, если положить М,== 1. 
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Соотношение (6.10) отражает тот факт, что для рассматриваемого 
канала пропускная способность определяется некогерентным сум- 
мированием сигналов отдельных лучей. 

Рассмотрим также случай скалярного поля, когда в канале 
обеспечивается р ООВ отдельных лучей, число ко- 


торых равно Г. Тогда > = у) ‚ Те. в таком канале 
ш 1 


пропускная способность ЕИ когерентным суммировани- 
ем сигналов отдельных лучей. 

Поскольку пропускная способность канала с фазированием 
больше пропускной способности канала < разделяющимися луча- 
ми, то вмешательством в канал в принципе можно повысить ско- 
рость передачи информации; методы такого вмешательства (в 
частности, фазирование) представляют безусловный практический 


интерес. 


6.2. Пропускная способность непрерывного стохастического 
общего гауссовского многолучевого ПВ канала 
при медленных флуктуациях параметров 


Как было отмечено выше, пропускную способность канала с 
медленными флуктуациями параметров можио определить усред- 
нением пропускной способности канала с фиксированными пара- 
метрами по флуктуациям этих параметров. 

Для многолучевого канала с гауссовским белым шумом про- 
ты способность 
с =" РЕ РЕ 
Е т у етт )>. (6.11) 
где Ф олределяется (6.9). 

Примем, что коэффициенты у= У 2,021 при различных | 
статистически независимы и подчиняются четырехпараметрическо- 
му распределению (общая гауссовская модель канала). Тогда для 
аппроксимации распределения у, можно принять т-распределение 
(1.35). 


р Т, 
Если үл== үө, то случайная величина р= У 1 также 
а 


имеет т-распределение [173] 
Гәлп 2 0т—1 
у (р) == _2 000" ех (=). (6.12) 
Г(Ё т) (р ув)" іт 

отличающиеся от (1.35) тем, что ~ заменен на р, т заменено на 
Іт, а =? — на Іл?0. 

Тогда пропускная способность канала с разделяюшимися лу- 
чами согласно (6.11) с учетом (6.10) и (6.12) 


я РЕМ, те тт | Р, 
ттт] (1-25 )« ео 21т-1 4 
т алуа | ва с й а 


(6.13) 
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‹``Интегрированием по частям получаем при целом Ат + 

25 , ОА 

Сп = —Е, М, ехр (8) Еі ( Ба 
ЈА 


В В. 
ті 5 
; В. \ь 1 7 Ет т 
х ЕЕ соу ЕНШЕЕ ЖННРО 8А 21 
| 2, ( Ет), саг В, Н 
[т Ьт— іт, ГКО 1 & 
ур вм, (их 
т. о > Іт; (т1—81 У. 
111 уту 1 
х— санатан. РЕ 
2: а г, | (6.14) 
где В. = Р»у?оГ./Рш — отношение средних мощностей сигнала и по- 
мехи в месте приема; —Е!1( —^")= | 1 ехр(—04 инте- 
Ва/ БВ, 1 26 І 


гральная показательная функция. 
Заметим, что при т==1 (рэлеевский канал), М,=1 и 2=1 
(однолучевой канал) из (6.14) следует известный результат [112] 


(и. 1= —Е; ехр (2) 1) о, . (6.15) 


‚Возьмем отношение пропускной способности Сг к пропуск- 
ной способности идеального канала Со с той же средней мощ- 
ностью сигнала, что в канале с замираниями: Си=Ё: Мп (1- В+). 
Зависимости рги==Сьт/Со от Вь при [т=0,5; 1; 2; 3; 4; 5; 6; 10 
показаны на рис. 6.1. Для однолучевого канала (Ё.=1) при це- 
лых т такие кривые впер- 
вые построены в [14]. 
Кривая, соответствующая 
Гт= 0,5, определена чис- 
ленным интегрированием 
(6.13). Особенность зави- 
симости относительной 
пропускной способности 
рет От Вх состоит в том, 
что при заданном отно- 
шении сигнал/помеха В; 
пропускная способность 
зависит не отдельно от па- 

01 0212 юж 20 00 д, раметра т и числа лучей 
Рис. 6.1 в канале Г, а только от их 
А произведения. Это озна- 
чает, что относительная пропускная способность в одностаронне- 
нормальном канале (т=1/2} при 2=2 та же, что в рэлеевском ка- 
нале (т =1) при 1=1. ^ а І 

Из рис. 6.1 видно, как; с ростом параметра Ёт канал.по про- 
пускной способности стремится к идеальному (2т--оо). По срав- 
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нению с идеальным. каналом (т-»оо) изменение пропускной єпо- 
собности в канале с параметром [т==0,5; 1; 2; 3; 4; 5; 6; 10 не 
превышает соответственно 30; 17; 10; 6,6; 5,1; 4,2; 4; 3,8%... ,- 

Таким образом, максимально возможное снижение пропускной 
способности канала, обусловленное интерференционными замира- 
ниями, не превышает 30% (односторонне- нормальный однолуче: 
вой канал). АЫ 

В табл. 6.1 даны значения Не», Которые наглядно говорят о 
степени повышения относительной пропускной способности кана- 
ла с ростом числа лучей и улучшением свойств канала (рост т). 

Принципиально можно найти аналитическое выражение для 
пропускной способности многолучевого канала и при четырехпа- 


раметрическом распределении ?;. Так, при разделяющихся в кана- 
ле лучах 


Таблица 6.1 
т | [о а рае зв | © 
Ш.т 0,7 0,83 0,90 0,93 0,96 1 
Ыт 0,83 0,90 0,95 0,96 0,98 1 
ат 0,90 | 0,95 0,97 Ра а 1 
Шет 0,93 0,96 ых 4 1 
рат Г 0,95 | 0,97 55 г: зе 1 
ГА 1 1 
Ф=Х.12. 5 = Ха У» Са (5 2+ м. (6.16) 
= ==] Е 


„Правая часть (6.16) выражает норму 2/.-мерного вектора, ко- 
ординаты которого являются нормальными случайными величина- 
ми, в общем случае коррелированными между собой. Однако, со- 
вершая ортогональное преобразование координатных осей, всегда 
можно перейти к вектору, определяемому совокупностью 2Ё неза- 
висимых нормальных величин 2, с параметрами (т,, 0?,), завися- 
щими от двух первых моментов исходной совокупности. 

С учетом этого замечания представим (6.11) в виде 


б.-ЕМ, Титра) х | 
—=> —< Ш = 


х (21)... (го) 21...42, | (6.17) 


Используя в (6.17) одно из возможных интегральных представ- 
лений логарифма [29] 


ш(1+а) = е-е (1—е-а) лай | (6.18) 
© 
и интегрируя по совокупности переменных 2, получим 


о ( іт? РИРш ) 
С. Е.М, 1 1 Е 1-22 07, Р,/Рь |а. 
0 


= ИРТ РУ РЬ - (6.19) 
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Производя в выражении (6.19) замену переменной и== 


Р.Ф 
= Рих.У. 2. ' ПОЛУЧИМ 
ар | в | 1 з ( а) 
Ш т 7 | П 1-6 20", | 
@.=М, | т ее уе | (620) 


где т”. ==т?,Р./р2Рш, 06'2,==02,Р,/о?Ры. 

Полагаем, что в (6.19) и (6.20) параметры, относящиеся к 
одному лучу, сгруппированы парами в порядке возрастания ин- 
декса г, т.е. первый луч (11; то; а2\; 925), второй (75; та; с?з; 924) 
ит. д. В качестве параметров произвольного (для определенности 
первого) луча удобно выбрать следующие: 92, =( ит? т?) / (02:4 
+025); В?! = 021/022; фр ==агсір ть/пи. Формула (6.20) удобна для 
численных расчетов и позволяет получить аналитические решения 
во многих частных случаях, 


С учетом соотношений (1.37) между параметрами четырехпа- 
раметрического и т-распределений можно ‘показать, что кривые, 
построенные согласно (6.20), практически совпадают с кривыми 
рис. 6.1. 


Определим теперь пропускную способность двухлучевого кана- 
ла < независимыми медленными четырехпараметрическими зами- 
раниями лучей при условии их фазирования в канале. Рассмотре- 
ние канала с произвольным числом независимых лучей по изло- 
женной ниже (для двухлучевого канала) методике не вызывает 
принципиальных трудностей, но дает весьма громоздкое решение, 
Итак, в указанных условиях пропускная способность опредзляет- 
ся из соотношения 


ъ= вм, {а [1+ (тло) 28.) 17 (р) 0 (уг) улу. 
б Риш 


Используя интегральное представление (6.18), получим 


Ф,= Е.М, Е [1—10)]42, (6.21) 


где /() = (Тер 2 
ба 


8. 
Рш 


(и р И (рп) № (уз) рз. (6.22) 


Для интегрирования (6.22) разлагаем экспоненту с показате- 


лем 2 ун в ряд. Тогда 


ш 
Р а 
"(в а, =) Е 
У 2 Ры ИУ №. 
п=0 п! = 60 | 


92% 
гг 
дт; дт; 


ер | (тт) а 
И (зон) а 1+2 942 Рь/ Ри 
Ра 
п. т, 
хл ( а 2910162027 РЫР 


Для рэлеевского канала с двумя одинаковыми в среднем лу- 
чами из формул (6.21), (6.22) можно получить [114] 


а г( +1) (+) 


С, =С, +В: М, х ие 1! 
2 
д" п—1 П Ри п4{2—Ё 
П = == 
х = [$ (к ) ( ар 


(6.23) 


— (Риш ү р ВРш Еру ВРы. У 
(22а) ехр р | 02р, || 


где Сз=Е,М, [- екр (5) Е (е + 


ие" 


202 Р; 20Р, 
_Рш_ сев.) (5. ) | 
1р, ХР ЕЗ ь 20?2Р, Ы 


— пропускная способность двухлучевого канала с разделяющими- 

ся лучами [она может быть определена из (6.14) или (6.20)]. 
“'ожно показать, что второе слагаемое в правой части (6.23) 

всегда положительно. Значения относительного прироста пропуск- 


ной способности == (Сз—С,)/Сг приведены на рис. 6.2. 
Если разделение лучей в канале не обеспечивается, величина 
Ф согласно (6.9) приводится к виду 


Г. І, 1, А 
Ф— Хау, | У, же хи Хаба | ли с05 ф+і Хи эт 92. 


По-прежнему полагаем, что хь и — нормальные случайные ве- 
личины, зависимые между собой. Суммарные величины х= 
[4 


т 
= Ў х, у= У и также распределены нормально с параметра- 
=! = 


МИ: 
і ЕА 1, 1. 
М, = У ты; Му= Е. Ту; = У У бабхЕГ ив; 
41 1=1 1=1 = 
і 2 
0°,= Х У оибуһгыһ. (6.24) 


=! 


Параметры гум, имеют смысл коэффициентов корреляции между 
величинами х(у) с соответствующими индексами. Величины х и у 
могут считаться некоррелированными, поскольку корреляция всег- 
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да может быть устранена путем поворота координатных осей, что 
вызовет соответствующее изменение параметров (моментов). Мо- 
дуль ү== И х2--у? распределен по четырехпараметрическому за- 
кону [см. (1.27)]. 

Итак, если разделение лучей в канале не имеет места, то мно- 
голучевой канал для анализа может быть заменен эквивалентным 
однолучевым с параметрами, определяемыми по (6.24). Для про- 
пускной способности эквивалентного однолучевого канала можно 
получить формулу 


—_ о ре 26 д?* Гех оу > (1! аа у 
С= Р.М, У, 9 тот | р( тт и 9 
х -0* ЕЕЕ в(-в0)) ) . 

дк" и о? р и=1 


Интересно проследить тенденцию изменения пропускной опо- 
собности с возрастанием числа лучей. . 

Для многих реальных каналов можно предположить, что при 
стремлении числа лучей к бескочечности (каналы с непрерывной 


многолучевостью) имеет место стремление к нулю регулярных час- 
тей результирующего сиг- 
нала (М,, Му >0, посколь- 


т с 
5-90 ку тк и тук могут при- 
09 |] нять с равной вероятно- 
д8 стью как положительные, 
так и отрицательные зна- 
0 чения), а также выравни- 
56 вание дисперсий с? и су 
45 (если с ростом Г. увеличи- 
бе вается число независимых 
23 компонент с одинаковыми 
82 дисперсиями квадратур- 
8! ных составляющих). 
0 1251 т 02578], Отсюда можно сде- 


лать вывод, что при при- 

Рис. 6.2 еме без разделения лучей 

пропускная, способность 

любого канала с ростом числа лучей стремится к пропускной спо- 

собности эквивалентного рэлеевского канала и может определять- 
ся по формуле Сифорова (6.15). 

Характер изменения параметров канала с ростом числа лучей 
весьма важен, поскольку именно он определяет изменения про- 
пускной способности по мере приближения канала к предельно- 
му — рэлеевскому. Так, если выравнивание дисперсий происходит 
раньше, чем пропадает регулярная составляющая в суммарном 
сигнале, то канал становится райсовским и, следовательно (при 
фиксированном р?), имеет более высокую пропускную способ- 
ность, чем предельный .рэлеевекий. канал. Если же‘в характере из- 
менения параметров имеет меето обратная ситуация и дисперёий 
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остаются различными при отсутствии регулярной составляющей, 
это заставляет сделать противоположный вывод об изменении 
пропускной способности, поскольку пропускная способность под- 
рэлеевского канала ниже, чем рэлеевского. 

Можно ожидать, что в некоторых случаях пропускная способ- 
ность является немонотонной функцией числа лучей /. Этот во- 
прос представляется весьма интересным для теории и практики 
передачи информации и заслуживает более подробного рассмот- 
рения. 


Выводы 


1. Пропускная способность ПВ канала определяется средней мощностью 
анализируемого поля сигнала и, как следствие, зависит в общем случае от 
пространственных параметров канала (в частности, углов прихода и комплекс- 
ных коэффициентов передачи лучей в многолучевом канале). 

2. При фиксированной средней мощности поля сигнала и ограниченной об- 
ласти анализа поля пропускная способность ПВ канала ‘монотонно возрастает 
с ростом спектрального объема анализируемого поля Ув =2Е,2Е.2Е,2Е, и при 


Уг-ноо достигает предельного значения С,,=——ү Га, т)а(, т) аг. При 
ат У № 


=1 
флуктуационном шуме отношение предельной пропускной способности ПВ ка- 
нала к предельной пропускной способности чисто временнбго канала равно 
2Е.Х 2 Е, Ув 2 Ра. 

3. Пропускная способность многолучевого канала с Г. разделяющимися лу- 
чамн и т-замираниями амплитуд монотонно возрастает с ростом [т, стремясь 
при 2т--оо к пропускной способности канала с постоянными параметрами. По 
сравнению с каналом с постоянными параметрами (т-оо) изменение пропуск- 
ной способности в канале с параметром [т==0,5; 1; 2; 3; 4; 5; 6; 10 не превы- 
шает соответственно 30; 17; 10; 6,6; 5,1; 4,2; 4; 3,8%. Таким образом, макси- 
мально возможное снижение пропускной способности канала, обусловленное ин- 
терференционными замираниями, не превышает 30% (односторонне-нормальный 
однолучевой канал). 

4. Канал с фазированнымн лучами нмеет более высокую пропускную спо- 
собность, чем канал < разделяющимися лучами. Относительный прирост про- 
пускной способности · для двухлучевого рэлеевского канала при от- 
ношении сигналішум, равном 10, составляет примерно 24%. 

5. Изменение пропускной способности с ростом числа лучей определяется 
изменением параметров суммарного луча и может носить немонотонный харак- 
тер. 9 


Заключение 


В книге рассмотрены теоретические и рехлизационные основы построения 
оптимальных и субоптимальных устройств обработки сигналов :в стохастиче> 
ских векторных пространственно-временных каналах, описываемых достаточно 
универсальной общей гауссовской моделью, с учетом как флуктуационной, так и 
сосредоточенной и импульсной помех в канале, а также определена пропуск- 
ная способность стохастических ПВ каналов с гауссовским шумовым · полем. 
Особое внимание уделено вопросам оптимальной и субоптимальной обработки 
сигналов “в каналах ©’межсимвольной интерференцией. В книге. обсуждены 
принципиальные возможности существенного повышения качества систем радио- 
связи, предназначенных для передачи дискретных сообщений в каналах с со- 
срезоточенными помехами, за счет оптимальной ПВ непрерывной дискретной 


.. 


обработки принимаемого поля. аа а АВ 
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Результаты анализа качества различных систем передачи дискретных со- 
общений по радноканалам приведены в книге в виде формул, таблиц и графи- 
ков, которые: можно использовать при проектировании новых. систем для жана- 
лов весьма общего класса и расчете систем на освоенных трассах. 

Практическая реализация многих из исследованных в данной работе алго- 
ритмов приема в большой степени зависит от успехов интегральной технологии, 
которая определяет развитие современной электроники. 

Следует подчеркнуть, что встречающиеся на практике каналы радносвязи 
принадлежат к весьма широкому классу, который не охватывается и общей га- 
уссовской моделью, Между тем оптимальные рекомендации по построению сис- 
темы связи существенно зависят от места конкретного канала внутри этого 
класса. 

В частности, можно утверждать, что для большинства одно- и многолуче- 
вых каналов, отличающихся относительно медленными изменениями парамет- 
роз, весьма перспективно знедрение систем связи © противоположными сигнала- 
мн — как простыми, так и сложными. При этом более выгодна скоростная пе- 
редача дискретных сообщений по таким каналам последовательными (одночас- 
тотнымн), а не параллельными {многочастотными) модемами. 

Заканчивая эту книгу, автор сознает, что многис вопросы, интересные для 
построения эффективных систем передачи дискретных сообщений в радиокана- 
лах (стохастических ПВ каналах), оказались вне ее рамок. Среди них — опти- 
мизация систем связи в целом путем нахождения оптимальных ПВ операто- 
ров обработки не только на приеме, но и на передаче, вопросы синхронизации 
дискретных систем в ПВ каналах, совместного выбора кодека и модема с уче- 
том специфики ПВ канала и др. 

Ряд других важных проблем лишь затронут в книге и еще ждет даль- 
пейшей разработки. К их числу следует отнести прежде всего задачи синтеза 
оптимальных и субоптимальных алгоритмов ПВ обработки полей в радиокана- 
лах при совокупном действии различных помех (флуктуационных, сосредоточен- 
ных и импульсных), часть из которых описывается негауссовскими моделями; 
вопросы совместного обнаружения и различения ПВ сигналов, включая методы 
оценки качества таких процедур; поиск эффективных методов ПВ обработки 
стохастических полей в радиоканалах в условиях априорной неопределенности 
с соответствующими оценками помехоустойчивости, 

практическом плане особенно важное значение имеет дальнейшее раз- 
витие методов оптимального и субоптимального. приемов в условиях межсим- 
вольной интерференции. К этому кругу вопросов относятся, в частности, на- 
хождение оптимальных и особенно субоптимальных, сравнительно просто реа- 
лизуемых процедур приема в таких условиях при действии в канале совокупной 
помехи, дальнейшее развитие теорин приема с использованием обратной связи 
по решению, получение достаточно точных аналитических оценок помехоустой- 
чивости оптимальных и субоптимальных алгоритмов приема в указанных усло- 
ВИЯХ. 

Еще нс решены проблемы инженерной реализации оптимальных и субопти- 
мальных схем ПВ обработки полей в радиоканалах, задачи развития регуляр- 
ных методов их синтеза. 

Автор надеется, что книга будет стимулировать интерес широкого круга 
специалистов к проблемам передачи сообщений по стохастическим ПВ каналам, 
в том числе к решению затронутых в книге вопросов. 
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скорость передачи элементарных символов 

коэффициент, определяющий критерий оптимальности 
байесовского приемника 

взаимокорреляционная функция принимаемых сигналов 
корреляционная функция принимаемых сигналов 
энергетический выигрыш (проигрыш) 

обобщенный энергетический выигрыш (проигрыщ) 

углы прихода сигнала и помехи 
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пространственная координата 
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длительность элемента сигнала 
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период следования испытательных импульсов 

принимасмое поле полезного сигнала ій позиции 
плотность вероятности случайной величины Ё 
четырехпараметрическое распределение амплитуды 
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параметр четырехпараметрического распределения 
гамма-функция 

модуль комплексного коэффициента передачи канала 
модуль регулярной части комплексного коэффициента пе- 
редази канала 

число ветвей разнесения 

нормированный функционал правдоподобия 

основание кода 

параметр распределения Накагами (т-распределения) 
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аддитивная помеха в канале 
сосредоточенная помеха 
флуктуационный шум 
импульсная помеха 
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вей разнесения 

коэффициент временной корреляции ортогональных ком- 
понент сигнала 

коэффициент эффективности использования мощности пе- 
редатчика при разнесенин 

коэффициент замедления передачи 

дисперсии ортогональных компонент комплексного коэф- 
фициента передачи канала 

взаимное запаздывание между лучами Кип 

функция Крампа 

пороговый уровень в оптимальных решающих схемах 

знак математического ожидания 

сопряженные сигналы 


комплексная величина 
комплексное сопряжение 
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